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PREFAZIONE 


"Dovunque noi siamo 2? paradiso!" 
Kenneth  Patchen 


In questo volume vengono trattate le metodologie di ap- 
proccio alla sintesi ed analisi dei sistemi di telerivela- 
mento radar, con particolare riguardo alla struttura di ela- 
borazione. 

Vengono indicate anche metodologie di analisi degli er- 
rori introdotti dalle caratteristiche reali dei vari sotto- 
sistemi. 

Diversi apparati vengono analizzati anche se le metodo- 
logie proposte sono applicabili a delle categorie di sistemi 
ben piu^ estese. 

Sono grato ai colleghi e collaboratori del Dipartimento 
INFO-COM e delle Industrie (operanti nel settore) che mi 
hanno aiutato nelle varie fasi del lavoro e nella definizio- 
ne degli argomenti e agli studenti che con la loro attenzio- 
ne e le loro osservazioni hanno suggerito la realizzazione 
di questo volume. 

Sono in particolare grato alla Sig.ra Mancini che con 
dedizione e passione ha curato il lavoro di "editing". 
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1l. PRINCIPI DI TECNICHE RADAR 


1.1. Introduzione 


Ogni apparato utile alla localizzazione elettromagneti- 
ca di oggetti nello spazio si definisce Radar (da Radio 
Detection And Ranging). 

Con il Radar infatti e^ possibile rivelare (detection) 
je misurare la distanza (range) di un oggetto nello spazio; 
inoltre e^ possibile valutare la variazione della distanza| 
[nel tempo ed anche gli angoli corrispondenti. B 

Il radar ha una capacita di penetrare la nebbia, il 
fumo e la pioggia, capacita senza meno migliore che quella 
propria di ogni tecnica che lavori a frequenze ottiche (nel 
visibile e nell'infrarosso IR). 

Per sua natura il radar puo essere considerato un sen- 
sore attivo e come tale riesce a misurare distanze ed ango- 
li, mentre i sensori passivi (quali IR, visibile...) misura- 
no solo angoli, ma con migliore precisione. D^altro canto, 
come sensore attivo, il radar puo essere facilmente distur- 
bato e quindi e^ nata una nuova disciplina che va sotto il 
nome di "guerra elettronica". 

Converra^ ora fare un cenno sulla storia radar e sulle 
applicazioni cosi^ da arrivare ad una prima classificazione. 

Durante l^ultima guerra mondiale l^Inghilterra usava i 
radar per scoprire la posizione e la velocita^ oltre che la 
direzione di provenienza dei bombardieri tedeschi. 

All^inizio degli anni 50 apparvero i missili per la di- 
fesa contro i bombardieri e quindi si e^ avuto necessita^ 
oltre che di radar di avvistamento anche di inseguimento. 

Allo stesso tempo si comincio^ a pensare ai sistemi di 
difesa di interi territori contro minacce intercontinentali; 
nacquero allora dei sistemi giganteschi che avevano bisogno 
di tecniche d^avanguardia in campo radar, calcolatori, comu- 
nicazioni e presentazioni. 

D^altra parte il progredire della aeronautica ha com- 
portato la necessita di rilevare bersagli lontanissimi di 
dimensioni minime in tempi minimi. 


24 


Tutto questo ha portato ad impiegare notevoli sforzi 
finanziari e si sono creati metodi e tecniche sofisticate di 
elaborazione e decisione. 

Di pari passo i radar sono stati impiegati nei sistemi 
di controllo del traffico aereo (ATC - Air Traffic Control), 
in campo meteorologico, per la rivelazione di mappe terre- 
Stri ed infine in astronomia, ad esempio per l^analisi della 
superficie lunare. 

Un sistema per il controllo del traffico aereo di un 
grande aeroporto e^ costituito da un grande numero di appa- 
rati elettronici controllati da personale specializzato. I1 
cervello del sistema risiede in una stanza dove esistono un 
insieme di terminali su cui il controllore, che e^ a cono- 
Sscenza del piano di volo, verifica le varie fasi del volo e 
puo^ dialogare con il personale di bordo e con gli altri 
controllori. E^ compito suo valutare i dati radar ed i dati 
di un eventuale trasponditore (beacon), che ormai i piu re- 
centi aerei adottano. Un trasponditore e^ un sistema che una 
volta interrogato risponde con un codice particolare che 
puo^ essere elaborato in modo conveniente. L^uso di tali si- 
stemi potrebbe indebolire l^impiego degli ATC negli anni a 
venire. 

Un tipico radar ATC ha ün/antenna che rotea meccanica- 
mente su 3609, compiendo alcuni giri completi in un minuto. 
Il fascio azimutale e^ largo qualche grado, mentre il verti- 
cale qualche decina di gradi. Il radar invia dei pacchetti 
di radio frequenze e, mentre il fascio investe un determi- 
nato bersaglio, ad es. aereo, il sistema di ricezione e^ a- 
bilitato a ricevere l^eco di ritorno, che tornera^ con un 
ritardo proporzionale alla distanza eil Repersie eruiós Dopo un 
certo tempo (tempo di ripetizione T) ) proporzionato u- 
sualmente alla massima distanza di osservazione o portata 
(R, ax? (T 2R,,../c dove c e^ la velocita^ della luce), il 
radar invia di nuovo un impulso cui corrispondera^ una nuova 
eco ed il processo continua. Naturalmente il numero degli 
echi per un determinato bersaglio durante un giro d^antenna 
o scansione dipendera^ dalla velocita^ di rotazione della 
antenna stessa, dalla PoslIT oltre che dalla dimensione del 
bersaglio. Elaborando queste informazioni, magari su scan- 
sioni successive e^ possibile assumere la decisione di pre- 


(*) L'^inverso di T viene indicato con il nome di frequenza 
di ripetizione f. (PRF - Pulse Repetition Frequency) radar 
ed i vari ritorni nell'ambito di una interrogazione (ossia 
nel tempo T) costituiscono una traccia o sweep. 
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senza del bersaglio di centinaia di aerei e fornire ai con- 
trollori le varie traiettorie. 

Durante le piu^ recenti azioni belliche sono nati nuovi 
problemi come quelli di rilevare le linee dei rifornimenti. 
Ossia il problema consiste nel rilevare la presenza di uo- 
mini e autocarri su particolari territori, a questo si ag- 
giunge la necessita di scoprire o proteggere aerei in volo 
radente sulla superficie terrestre, modalita operativa sem- 
pre piu/ adottata per rendere difficile la visibilita^. I- 
noltre si pone il problema di ricercare i dispersi nei bo- 
Schi. 

Tutte queste problematiche hanno come caratteristica 
comune quella di rilevare oggetti minimi in un ambiente for- 
temente disturbato. I1 meccanismo piu/ usato per rivelare 
deboli segnali in detto ambiente e^ quello dell^analisi del- 
l'effetto doppler, che consente la misura della differente 
velocita^ degli oggetti mobili rispetto ad oggetti fissi. 

In realta^ piu/ volte si e^ tentato di realizzare un 
vero riconoscimento dell^oggetto in esame, tramite una ana- 
lisi dei contorni dell'oggetto stesso ed un confronto con 
sagome possibili e memorizzate (riconoscimento di configura- 
zioni - Pattern recognition). Questa tecnica ha portato ne- 
gli ultimi anni a risultati soddisfacenti solo per oggetti 
in ambiente poco disturbato; peraltro le alte risoluzioni 
richieste ed i problemi connessi normalmente ne sconsigliano 
l'impiego nelle applicazioni usuali specie se di tipocivile. 

Al rilevamento di un aereo o missile (bersaglio) spesso 
fa seguito una tecnica di inseguimento, realizzabile ad e- 
Ssempio tramite una "finestra" che insegue in distanza un 
punto caratteristico dell'eco di ritorno (ad es. il punto 
mediano relativo al fronte d Conda. di salita, o anche sul suo 
baricentro). Dr a 

A — À questa azione di inseguimento in distanza corrisponde 
anche quella di inseguimento in angolo, per cui un'antenna 
con fascio a sezione circolare di dimensioni minime (circa 
19-39) (antenna a "pencil") rotea intorno alla direzione, da 
cui proviene l^eco del bersaglio, e automaticamente si punta 
nella direzione voluta (tecnica a scansione conica). 

Una diversa tecnica corrisponde a realizzare piu. fasci 
(quattro) contemporaneamente presenti con gli assi relativi 
leggermente spaziati in angolo (la spaziatura angolare e^ 
dell^ordine delle dimensioni del singolo fascio di antenna); 
dai vari ritorni sui vari fasci e^ possibile individuare la 
elevazione e l'azimut del bersaglio (relativamente all^asse 
mediano) e quindi puntare su di esso tutta l'antenna (tecni- 
ca monopulse). 

Onde tentare una prima classificazione di possibili im- 
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pieghi dei radar converra/ ricorrere alla schematizzazione 
che segue individuando possibili applicazioni in campo ci- 
vile e militare. 


In campo civile: 
- navigazione navale 
, in condizioni di scarsa visibili- 


- 


ta 

- navigazione aerea 

- altimetri (per la misura della quota di vo- 
1o) 

- controllo di velocita^ 

dei veicoli 

- meteorologia (per individuare e seguire gli 
'spostamenti delle grandi pertur- 
bazioni) 


In campo militare: 
- navigazione navale e aerea 
- scoperta e localizzazione a distanza di mezzi aerei, nava- 
li e terrestri 
- controllo del tiro 
- guida dei missili 


Altre problematiche possono essere risolte dai radar in 
particolare verra fatto cenno alle applicazioni inerenti 
l'analisi da "space shuttle" o satelliti delle "risorse ter- 
restri", sia con i radar ad apertura sintetica (S.A.R. - 
Synthetic Aperture Radar), per realizzare una specie di fo- 
tografia della terra con risoluzione dell^ordine di una 
decina di metri dall'^altezza di 200 o 800km, che con gli 
altimetri per la IUIUS eA LE della forma del geoide e lo 


stato degli oceani. 


E 
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Fig.l.l - Schematizzazione dello sviluppo radar. 
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In fig.l.l e^ riportato in modo sintetico e qualitativo 
lo sviluppo negli anni delle varie problematiche (che ver- 
ranno dettagliate nel seguito) in campo radar. Detto svilup- 
po e^ avvenuto negli ultimi quaranta anni ed in fig.l.l e^ 
normalizzato alla corrispondente attivita radar. 

Nelle pagine che seguono dopo aver richiamato il prin- 
cipio di funzionamento del radar, vengono proposti alcuni 
schemi a blocchi che individuano piu/ delle filosofie di 
progetto che particolari applicazioni. 


1.2. Principio di funzionamento del radar 


Il radar e* un "apparecchiatura : in grado di rilevare la 
presenza di oggetti| non cooperanti| localizzati entro una 
certa distanza (portata radar), sfruttando la proprieta" di 
questi ultimi di riflettere l'energia elettromagnetica gene- 
irata allo Scopo dal radar stesso, secondo la schematizzazio- 
;,ne di principio riportata in fig.l. :2'.] 


Fig.1.2 - Schematizzazione di principio di un radar. 


Tale energia viene intercettata da un oggetto riflet- 
tente che usualmente viene indicato con il nome di bersaglio 
(o target), data la utilizzazione primaria dei radar nel 
settore militare. Detta energia viene reirradiata in tutte 
le direzioni. L^antenna di ricezione raccoglie una parte di 
questa energia di ritorno e la invia al ricevitore che la e- 
labora allo scopo di rivelare la presenza di un^eco e di e- 
strarne i dati di posizione ed, in alcuni casi, di veloci- 
ta^. 

In altre parole per mezzo del radar e^ possibile effet- 
tuare la misura delle coordinate degli oggetti rivelati con 
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elevata precisione, e spesso anche la misura della componen- 
te radiale della velocita^ di questi ultimi rispetto al pun- 
to di osservazione. 

La misura di distanza, nei radar ad impulsi, viene ef- 
fettuata tramite la misura del tempo necessario all^energia 
elettromagnetica per compiere il percorso radar-bersaglio e 
ritorno; a tale scopo e e^ necessario individuare univocamente 


ye istante di partenza del segnale trasmesso. In realta^ il 
segnale in trasmissione viene realizzato usualmente utiliz- 
zando un treno di impulsi rettangolari che modulano in am- 
piezza un^onda sinusoidale portante. 


Li 


t  - durata dell*impulso 
T  - periodo di ripetizione 


Fig.1.3 - Schematizzazione della forma d^onda trasmessa. 


Una tale forma d^onda presenta il vantaggio di isolare 
il trasmettitore dal ri po l^emissione di 
un impulso, viene attivato il ricevitore il quale riceve i 
ritorni bersagli piu vicini e via via quelli dei bersa- 

posti a distanze superiori.) 

Quando e^ passato un tempo sufficiente a ricevere gli 
echi alla distanza massima prevista, il trasmettitore viene 
di nuovo abilitato ad emettere un altro impulso, ed il ciclo 
si ripete. 

L^energia elettromagnetica viaggia alla velocita^ della 
luce, la distanza R fra l'antenna ed il bersaglio e^ data da 


0.32)  R-—Ec 0. Ato 


dove At e^ il tempo che intercorre fra l^istante in cui si 
trasmette e quello in cui si riceve 
c e^ la velocita^ della luce (c-3-10" m/sec) ed il 
fattore due compare a causa della doppia distanza 
(andata e ritorno) percorsa dall^impulso. 
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La misura effettiva della distanza puo^ essere ottenuta 
pertanto dalla misura del ritardo tra segnale trasmesso ed 
eco ricevuta, secondo la schematizzazione di fig.1.4 (dove 
sono riportati gli inviluppi relativi ai due segnali). 


impulso eco di 
trasmesso ritorno 


Fig.1.4 - Schematizzazione della tecnica di ricezione. 


Onde evitare ambiguita/ nella lettura della distanza 
occorre che l^eco sia ricevuta prima che venga trasmesso 
l'impulso successivo, pertanto e^ naturale chiamare "massima 
distanza non ambigua" la 

er Max LLAÉK 
42) u^ "E d Dskyp e 
Uo. tO QP.R 
(per 1t««T). 

Infatti un^eco che torni dopo T (o R in termini di 
distanza) puo^ essere associata all^ultimo impulso trasmesso 
e quindi viene normalmente individuata con il termine "eco 
di seconda traccia". 

In altre parole individuata la massima distanza (R x) 
(o portata) alla quale ci si aspetta di rivelare i bersagli, 
la frequenza di ripetizione alla quale gli impulsi vanno 


trasmessi e^ usualmente determinata dalla 


1 c 
(1.3) £,* BRE —ea— 
max 
non volendo adottare tecniche particolari per risolvere la 
ambiguita^ in distanza, cui verra^ fatto riferimento nel se- 
guito. 

La durata v dell'impulso trasmesso definisce infine la 
risoluzione in distanza del radar; in effetti se il segnale 
trasmesso e^ un impulso di durata t allora la risoluzione o 
discriminazione in distanza Rpe^ determinata dalla: 


geo xim T Mao uza: ME Tu 


Cot uid Qo porleto X e & pos ot atta aot. 
Y uw ouclu oll outrégyo eL rap piro epo tr 
n olo eC qu wa sep. QO ob van oot al IC 


Infatti se due bersagli nello stesso fascio sono a di-. 
stanza inferiore a Ry, i due segnali in ricezione saranno 
sovrapposti ed i due bersagli non saranno piu' distinguibi- 
li. Stringendo la durata t migliora la risoluzione in di- 
stanza, ma diminuisce la massima distanza osservabile dal 
radar (portata) diminuendo l^energia connessa all impulso 
irxemuso. Data &urpÍA HalarwINR infatti la porpeti radar 
secondo l^equazione classica, che verra^ richiamata nel se- 
guito. 

Per conoscere la posizione di un bersaglio e^ necessa- 
rio conoscere oltre alla distanza, la direzione sotto la 
quale esso e^ visto dal radar. 

L^uso di antenne altamente direttive, in grado di con- 
centrare l^energia irradiata in un angolo solido molto li- 
mitato, fa si^ che gli echi saranno ricevuti solo quando 
provenienti da bersagli che giacciono nella direzione lungo 
la quale e^ puntata l^antenna. Se allora l^antenna viene 
fatta muovere in modo da esplorare con il suo fascio l^ango- 
lo solido sotto analisi, da ogni bersaglio verra^ ricevuto 
un^eco massima quando il fascio e^ puntato esattamente su di 
esso (fig.1.5a)), un^eco piu/ debole quando il fascio e^ 
puntato in una direzione leggermente diversa (fig.1.5b)), 
un eco nulla quando e^ infine puntata in una direzione com- 
pletamente diversa (vedi fig.1.5c)). 


' NR BERSAGLIO 
/QiacGp Dee 


Lo8p 45Qt370 Lu E 


(S d c) 


Fig.1.5 - Schematizzazione della direttivita della antenna. 


Il tal modo il rilevamento del bersaglio puo^ essere 
facilmente determinato con una precisione tanto maggiore 
quanto piu/ il lobo di radiazione e^ stretto osservando la 
posizione angolare dell'antenna nel momento in cui l^eco e^ 
massima. 

L'utilizzazione di un^antenna fortemente direttiva e^ 
inoltre grandemente vantaggiosa per incrementare, a parita^ 
di condizioni, la portata radar in quanto l^energia irradia- 
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ta puo^ essere concentrata in un fascio angolare molto ri- 
stretto. 


1.3. L^equazione radar 


E^ di interesse fondamentale nell^analisi dei sistemi 
radar conoscere la massima distanza a cui e^ possibile otte- 


|nere una rivelazione di un bersaglio una volta specificata 


|1a potenza del segnale in trasmissione.| 

Sia P. Ia potenza di picco (ossia mediata nel tempo di 
trasmissiohe) trasmessa dal radar, se l'antenna si comporta 
come una emittente ondiditáztonale (l^energia emessa e^ la 
stessa in tutte le direzioni) allora la potenza P. e^ 
distribuita su un fronte sferico che si propaga con céntro 
nell^antenna. 

Alla distanza R la potenza per unita/ di superficie 
(densita^ di potenza del fronte d^onda) e^ 


P s 


(4.5)  $.() -—R, lo Sugodés 
F 4v R? 


Di solito pero l^antenna trasmittente e^ direzionale 
per irradiare, come detto, la maggior parte della potenza 
trasmessa in una direzione particolare. E^ possibile allora 
introdurre il guadagno in direttivita^ di un^antenna G come 
rapporto fra la potenza reale nella direzione del bersaglio 
e quella che si avrebbe se l'irraggiamento fosse isotropo. 
Naturalmente ne risulta che G e^ una funzione della posizio- 
ne angolare dell^oggetto relativamente all^antenna, pertanto 
la densita^ effettiva di potenza nella direzione del bersa- 
glio e^ data dalla: ETT r Um 
(1.6) ( yerRrba ti 

1.6 pi(R.0 , 0$) ER 
" 4T j? 


ay aL. p3 . Ioas 

dove 0 e $ indicano gli angoli in azimut ed in elevazione. 
Valori usuali per G nella direzione di massimo, vanno da 100 
a 10.000, ossia G|ag 20:40 dB. 

Quando l^onda trasmessa investe il bersaglio, parte 
della sua energia viene riflessa. In altre parole la potenza 
intercettata dal bersaglio e^ p,(R,0,0): 0 dove c e^ la "se- 
zione d^urto" o "cross-section" o "sezione o superficie o 


area equivalente del bersaglio" e costituisce una caratteri- 


CS eee 
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stica del bersaglio stesso. Se ora detta potenza e^ reirra- 
diata uniformemente in tutte le direzioni, la densita^ di 
potenza riflessa dal bersaglio considerata nel luogo dove e^ 
posto il radar (postazione radar) diviene 


P *G(0 *g es S " 
Q3 x Ep 5t) Daagrisel Rina. Biusuib 
* (4 v 82)? 

Facendo il rapporto fra la (1.7) e la (1.6) e^ possibi- 
le ottenere una definizione di c che puo^ essere usata in 
fase sperimentale o di valutazione analitica. 

In definitiva se l'antenna radar ha una "area efficace" 


A la potenza totale ricevuta e^: " 
e? P (7: " TN Qvco 
iB3*660:5:0:)«A, (0 5 6 ) * o$ 


(1.8) P, 
TT Sos 22A 


Qualora l^antenna in ricezione fosse la stessa di quel- 
la usata in fase di trasmissione (radar monostatico), e^ no- 
to che ha valore la relazione 


8(9,6) 24^ lor eu 
4.9)  A(0,9)- i : 
Y^] Uus oetaeta 


(doveA e^ 1a lunghezza d^onda del radar) per ogni valore 
di0e$. 
Dalla (1.8) ne viene allora 


P «^0 ,8):a2. o 
(4.10) B,- P 3 
(4 T)'R 


che costituisce una prima espressione dell^equazione radar. 

In realta^ la (1.10) ipotizza che la propagazione av- 
venga in un dielettrico perfetto e che solo l^onda diretta 
contribuisca alla potenza in ricezione (non prevedendo cam- 
mini multipli). 

Volendo tener conto di questi due effetti converra^ in- 
trodurre una perdita L (Loss) nell^equazione (1.10). 

In definitiva si ha 
PG (e MITT 
(1.11) Po-—— - V——— 

T EE ya LO 
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Naturalmente la P, ha un significato concreto nei suoi 
valori se detta potenza potra/ essere rivelata. In realta^ 
insieme all^eco di ritorno, espressa dalla (1.11), in rice- 
zione e^ presente il rumore che, secondo nozioni ben note, 
e^ espresso, se riportato in antenna, dalla relazione: 


(1.42) N-KTBF FOau?se^ Oud 


dove KT - 4-10 2! (4oule), K - 1.38-10 2? (joule/9K) 
B - larghezza di banda equivalente di rumore 
(su cui si tornera^ nel seguito) 
F - figura di rumore dell^intero ricevitore. 
Ne viene allora per il rapporto segnale-rumore: 
P mu c. .)*X id 
(1.13) Li Tl PERUOIIAL HORE eR: E NT 
N N 


3 (4 v ))g *r-k« T- B*F 


Detto s, il minimo rapporto S/N, che consente un^op- 
portuna rivelazione, secondo criteri che verranno detta- 


|gliati nel seguito, si ha che la massima distanza utile o o 
!' portata diviene x: € 


$ PG... Q5 pet 
(1.14) RL.. 7 D supuucunardlliitse Dra odiis. 
(4 7)? L*K*T*B-F s, MX Mas & me 


Jl 


dove G e^ il massimo valore di G ti Pe NP LOnEIEN con Rx 
si e^ intesa la distanza massima a cui e^ rivelabile un se- 
gnale che e^ posto nella posizione piu^ favorevole relativa- 
mente all^antenna). 

Verra^ nel seguito riportata una diversa espressione 
della (1.14), dopo aver introdotto il concetto di filtro a- 
dattato e quindi specificato il rapporto s.. 

Converra^ ora richiamare la definizione delle singole 
grandezze che compaiono nella (1.14): 

P. - potenza di picco trasmessa dal radar (watt) 


cross-section del bersaglio (n2) 


[oj - 

G - guadagno massimo dell^antenna 

À - lunghezza d^onda relativa al segnale in trasmissione 
(m) 

sg ^ rapporto segnale-rumore (in potenza richiesto all'in-| 


gresso del rivelatore.| 
Sara^ bene notare che spesso con P, si intende la po- 
tenza di picco all^uscita del trasmettitore, allora nelle 
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equazioni (1.11) e (1.14) va inserita la perdita L. dal tra- 
smettitore all'antenna;Vanalogamente S conside- 


rate a parte le perdite L, del primo tratto del sistema in 
e (1.14) hanno peraltro validita. generale, se nel termine L 
Sono comprese le perdite in trasmissione e ricezione oltre 
che quelle di tipo atmosferico. 

Naturalmente insieme al segnale utile in ricezione si 
avranno dei ritorni da oggetti non voluti che si aggiunge- 
ranno al rumore. Converra^ allora fare alcune considerazioni 
sull'^ambiente in cui viene ad operare il radar, anche se le 
tecniche analitiche per le definizioni quantitative verranno 
illustrate nel seguito. 


1.4. Ambiente radar 


Il problema di rivelare il segnale radar in presenza di 
segnali non voluti e^, per quanto detto, il tema principale 
del progettista radar. 

Segnali non voluti possono derivare da molte sorgenti 
come rumore termico, interferenze da radar vicini o da si- 
stemi elettronici creati allo scopo (ECM - Electronic 
Counter Measures), riflessioni da oggetti come alberi, terra 
e precipitazioni. Si possono percio/ classificare le cause 
disturbanti come: 

- rumore: segnale a banda larga e a spettro di potenza 
bianco (nella banda di interesse) di origine 
normalmente interna al ricevitore; 

- clutter: disturbi di origine ambientale classificabili 

come clutter di terra, di mare e di pioggia 
con caratteristiche di potenza e di spettro 
ancora in esame soprattutto per quel che ri- 
guarda le emissioni dei radar ad elevato pote- 
re risolutore. Nel seguito verranno individua- 
ti dei possibili modelli. 
Converra/ notare poi come nella definizione 
delle caratteristiche di tali disturbi giocano 
un ruolo importante i parametri caratteristici 
radar (1a forma dell^antenna e la sua veloci- 
ta^ di rotazione, se ci si riferisce ad un 
radar con scansione continua, fenomeni di pro- 
pagazione anomala, la frequenza di SpassIsdio- 
ne, etc.); 

- Multipath: si definisce con tale termine il €— per 
cui i cammini multipli. della energia, che de- 
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finisce l^eco, possono provocare anche la can- 
cellazione del ritorno stesso. 


Inoltre conviene ricordare la scintillazione che e^ un 
fenomeno legato alla genesi strutturale dell'eco come somma 
di un numero estremamente alto di riflettori elementari che, 
cambiando anche di pochissimo l^assetto del bersaglio, pos- 
sono provocare fluttuazioni dell^ampiezza dell^eco, della 
direzione di provenienza (glint) e anche della frequenza 
doppler associata al moto del bersaglio. 

Inoltre i radar di tipo militare si trovano spesso a 
dover operare in un ambiente caratterizzato da notevoli di- 
sturbi generati allo scopo, che vanno sotto il nome di 
jammer. 

In particolare i disturbatori possono operare o au- 
mentando il livello di rumore o generando echi analoghi a 
quelli radar ma con false coordinate o anche echi di tipo 
onde continue o modulazioni in frequenza allo scopo di 
saturare il ricevitore. Invero per i vari disturbi possibili 
sono usate tecniche  ECCM (Electronic Counter Counter 
Measures) nel radar stesso. 

In realta^ una diversa classificazione dei disturbi ri- 
guarda una distinzione fra disturbi che generano confusione 
e quelli che vogliono ingannare, come le parole stesse vo- 
gliono significare. 

In genere i disturbi di cui sopra possono essere rea- 
lizzati con sistemi attivi e passivi. 

Nel campo dei disturbatori attivi conviene ricordare 
che la potenza irradiata percorre una sola via, per modo che 
l^"equazione radar" andra^ secondo R^ e quindi con poca po- 
tenza e^ possibile disturbare un radar. 

Per quanto riguarda i disturbi attivi essi possono 
essere a banda larga (barrage) o a banda stretta (spot). 

Per quanto riguarda il disturbo a banda stretta esso 
puo^ essere di tipo continuo o impulsato. Nel caso di di- 
sturbi impulsati, se sincroni con il radar vittima, e^ pos- 
sibile ottenere un inganno, altrimenti si otterra' sem- 
plicemente una confusione. Naturalmente i disturbi a banda 
stretta (dell'ordine del MHz ossia con larghezza di banda a- 
naloga alla banda dei ricevitori radar) debbono essere ag- 
ganciati alla frequenza del radar, cosicche^ il sistema di 
intercettazione deve prevedere una tecnica di AFC (Automatic 
Frequency Control) per agganciare la frequenza del radar 
vittima. 

Qualora la frequenza del radar cambi velocemente (radar 
ad agilita^ di frequenza), allora e^ necessario realizzare 
il disturbo con sistemi a banda larga. In tal caso il di- 
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sturbo sara^ meno efficace in quanto la potenza del distur- 
batore andra^ "sparpagliata" su una banda larga e solo una 
piccola frazione entrera^ nel ricevitore. 

I disturbi a banda larga possono essere o impulsi e- 
stremamente brevi, o rumore di tipo continuo o impulsato o 
infine possono essere generati variando con continuita" la 
frequenza del generatore di disturbi. 

Fra i disturbi passivi e^ possibile considerare il 
"Chaff", che consiste nel lanciare in area materiale riflet- 
tente molto leggero (foglie di rame). Tale materiale costi- 
tuisce quasi una pioggia e puo^ essere lanciato in modo in- 
termittente cosi da fare apparire quasi altri bersagli e 
quindi da generare un inganno o in modo continuo generando 
quasi uno schermo per altri aerei. 

Altra tecnica di disturbi passivi e^ quella di inviare 
piccoli aereomobili telecomandati (adescatori o "decoys") 
che possono essere realizzati in modo da avere una sezione 
radar equivalente a quella di un aereo normale. 

In realta^ esistono anche delle vernici assorbenti che 
possono equivalere a ridurre la cross-section di un aereo e 
quindi costituiscono una forma di protezione. 

In realta^ nell^analizzare la portata radar in presenza 
di disturbi si parla di "mutual-screening" o mutuo-scher- 
maggio quando il disturbatore non coincide con il bersaglio, 
mentre si parla di auto-schermaggio nel caso che il bersa- 
glio da rivelare sía esso stesso disturbatore. 

Le tecniche ECCM (Electronic Counter Counter Measures) 
d'altro canto possono essere catalogate sulla base della 
possibilita^ di selezione spaziale (operando sulle antenne), 
in frequenza (realizzando filtraggi opportuni), in ampiezza 
(evitando la saturazione del ricevitore, es. Back-bias, ri- 
cevitore logaritmo, etc.), in tempo (osservando i vari ri- 
torni nel tempo e sincronizzando il ricevitore) ed infine 
nella forma d^onda (ad opera del filtro correlatore di ri- 
cezione, particolare vantaggio ha in questo senso l^adozione 
di codici in fase di trasmissione). 

Alle cause di disturbo sopra richiamate possono essere 
aggiunti fenomeni legati a particolari situazioni in cui il 
radar si trova ad operare: ci si puo riferire a stormi mi- 
gratori di uccelli, a flottiglie di barche, alle auto in 
moto vicino ad un aeroporto etc., fenomeni a cui si da^ il 
generico nome di angeli. Si dovrebbero poi ancora ricordare 
i rumori di origine solare o stellare, ma naturalmente la 
loro influenza e^ irrilevante per lo meno nel caso di radar 
di impiego convenzionale (non e^ questo il caso in cui si a- 
doperi un laser ad infrarosso dove questi fenomeni possono 
avere grande importanza, come anche nel caso di sistemi 
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installati su satelliti artificiali). Bisogna, infine, ri- 
cordare l^importanza che, per la definizione delle carat- 
teristiche di tali disturbi, ha il fatto che il radar sia 
installato in una posizione fissa o su base o piattaforma 
mobile (nave od aereo). 

Il problema di una conveniente rivelazione dei segnali 
di interesse (bersagli) in presenza dei segnali non voluti 
(da "cancellare"), si presenta quindi particolarmente dif- 
ficile. Mentre per il rumore le caratteristiche sono defini- 
te dalla struttura del ricevitore, per cui e^ definibile un 
filtro ottimo nel senso di massimizzare il rapporto segnale- 
rumore; nel caso degli altri disturbi tale processo non si 
puo^ dire completamente soddisfacente, anche perche" detti 


disturbi cambiano secondo il tipo di radar, la quantita^ e 
qualita^ di informazione richiesta. 

Sulla base dell'ambiente disturbato e^ necessario sin- 
tetizzare forme d^onda di trasmissione che realizzino oppor- 
tune discriminazioni in distanza e velocita' (o frequenza 
doppler), ossia "funzioni di ambiguita^" ottime nei confron- 
ti del disturbo, come verra^ indicato nel seguito, poi biso- 
gna individuare e valutare i vincoli, che le particolari 
possibili realizzazioni comportano sulle prestazioni che so- 
no realmente ottenibili. 

Le moderne tecnologie sia analogiche che digitali o- 
rientano comunque la sintesi del ricevitore verso la realiz- 
zazione di filtri trasversali anche se la sempre maggiore 
disponibilita^ di microprocessori ad alta velocita^ consi- 
glia spesso l'uso di soluzioni sequenziali per particolari 
problemi di elaborazione. 

La incertezza delle caratteristiche dei disturbi sugge- 
risce d^altro canto che il miglioramento delle prestazioni 
ottenibili sia orientato verso la sintesi di strutture adat-l 
tive, in altre parole, dopo un esame dell'ambiente, si in- 
terviene a modificare i filtri di ricezione onde ottimizzare 
la funzione di trasferimento sull^ambiente stesso. 

I problemi che un tale approccio introduce sono molte- 
plici e sono piu/ o meno rilevanti secondo il tipo di radar 
da realizzare. 

Per  difendersi dal clutter la soluzione spesso 
impiegata e^ quella dell'indicatore di bersagli mobili (MTI 
- Moving Target Indicator), basato sempre su una separazione 
ispettrale, che, pero? , mostra limiti piuttosto vistosi per 
strutture che richiedono elevate cancellazioni specie per 
radar su piattaforma mobile. | 

L^/MTI nella sua struttura piu/ semplice elabora i sin- 
goli echi di ritorno relativi alla stessa distanza, nelle 
interrogazioni successive, valutando la presenza di una fre- 
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quenza doppler (o velocita^) idonea a giustificare l'^even- 
tuale presenza di un bersaglio mobile come un aereo. 

In realta^ i segnali non voluti possono raggiungere dei 
livelli di 70-120 dB superiori al livello del bersaglio che 


iu vorrebbe analizzare (nelle sue caratteristiche statiche e 


dinamiche), pertanto questi livelli dei ritorni del clutter 
|| Retutacbns le caratteristiche del sistema. 
convenzionale, come verra" puntualizzato nel se- 


guito, e^ un sistema che permette quindi un sostanziale 
miglioramento nella cancellazione, relativamente ad un si- 
stema senza MTI, quando il bersaglio e^ in movimento. Peral- 
tro le caratteristiche dei ritorni dal clutter sono a tempi 
lunghi non stazionarie, essi hanno una larghezza spettrale 
non nulla e pertanto il sistema MTI non potra^ cancellare 
tutto il clutter, ma rimarranno alcuni residui. 

In aggiunta alle limitazioni dovute alla larghezza 


elaboratore), dalla variazione della rivela 
bersaglio in funzione della velocita' radiale oltre che da 
vincoli realizzativi. 

In realta" esiste un numero massimo (N) di impulsi da 
elaboratore che e^ dettato dal tempo di insistenza del fa* 
scio di antenna sul bersaglio, ("time on target"); detta 
infatti 0. l^apertura azimutale dell'antenna (converra^ im- 
maginare un fascio rettangolare) e o,1la velocita^ angolare 
dell^antenna allora per un bersaglio puntiforme vale la re- 
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QC cel T Nel mae di un radar di avvistamento e^ possibile porre 
ad es. 6, 219, ga 76 giri/min-369/sec, f.7l KHz e quindi ne 


viene Nz27. Invero nei radar di avvistamento un numero di 
"impulsi nel fascio" da 20 a 30 e^ abbastanza usuale. 


1.5. Requisiti generali del sistema di elaborazione e pos- 
Sibili tecniche realizzative 


Il problema di un progetto ottimo di un sistema di can- 
cellazione del clutter si pone in definitiva nei termini se- 
guenti: 

1) il sistema deve avere delle buone caratteristiche di 
cancellazione media del clutter; 
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2) il sistema deve consentire rivelabilita^ del bersaglio 
su tutto il campo delle frequenze doppler possibili; 

3) l^elaborazione deve essere realizzata con un minimo nu- 
mero di impulsi. 

Il terzo requisito e^ dettato anche dal desiderio di 
rendere massimo il numero dei segnali analizzabili in un 
radar a scansione elettronica ad agilita^ di fascio, come in 
un phased-array dove il fascio di antenna da impulso ad im- 
pulso puo^ cambiare direzione o dal desiderio di ottimizzare 
le caratteristiche quando e^ usata l' agilita^ di frequenza 
(possibile tecnica ECCM utilizzata al fine di minimizzare il 
numero di impulsi trasmessi ad una particolare frequenza). 

Sistemi con frequenza di ripetizione variabile (ad agi- 
lita^ di PRF) usati per ridurre gli effetti derivanti dalle 
"velocita^ cieche" (dovute a velocita^ radiali corrisponden- 
ti a variazioni di fasi sincrone alle PRF) e conservare la 
distanza non ambigua, debbono avere altri requisiti come 
quello derivante dal rimanere nelle specifiche di potenza 
disponibile del trasmettitore. 

La separazione di bande doppler tra clutter e segnale 

puo^ non essere pero un parametro sufficiente, soprattutto 
nei radar su piattaforma mobile, come si e^ detto. 
Si puo^ in questi casi ricorrere ad MTI adattivi dove, 
cioe^, macchine di stima valutano le "doppler" medie del 
clutter spostando il "notch" dei filtri di cancellazione 
(adattivita' di frequenza); ma e' anche possibile una 
adattivita^ di potenza quando ad es. varie sorgenti distur- 
banti a correlazione diversa (ossia con diverse frequenze 
medie e larghezze spettrali) Siano contemporaneamente pre- 
senti (es. clutter di mare, di terra e di pioggia contempo- 
raneamente presenti). Si tratta di stimare il coefficiente 
di correlazione del (o dei ) disturbo (i) e di modificare il 
filtro per ottenere le migliori prestazioni di cancellazione 
possibili. 

Un approccio alternativo e^ quello dell'impiego di 
banchi di filtri doppler disposti per una elaborazione se- 
quenziale dei segnali (FFT, WHT (Trasformata di Walsh-Hada- 
mard), DCT (Discrete Cosine Transform) quale approssimazione 
della KLT (trasformata di Karhunen-Loewe)), a cui siano as- 
sociati particolari "stagger" (cioe^ cambiamenti di frequen- 
za di ripetizione) nel fascio d^antenna. 

Si ottengono cioe banchi di filtri (il numero dei qua- 
li e^ legato al tempo di insistenza sul bersaglio), per cui 
un esame delle uscite relative consente di individuare la 
eventuale presenza di disturbi, basandosi anche sulla dif- 
ferente distribuzione spaziale relativamente ai bersagli da 
individuare. 
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Tale approccio e^ stato impiegato per radar di control- 
lo di traffico aereo ed e^ indicato col nome di MTD (rivela- 
tore di bersagli mobili - Moving Target Detector). 

E^ interessante come la combinazione di questa tecnica 
con quelle di adattivita^ potrebbe portare ad un sostanziale 
miglioramento delle prestazioni. 

Un ulteriore approccio, comune pero a tutte le sorgen- 
ti disturbanti e non solo al clutter, e^ quello di eseguire 
una sorta di pattern recognition in una determinata area al 
fine di riconoscere la presenza di bersagli utili. 

Ovviamente ad ogni tecnica di filtraggio ottimo potran- 
no corrispondere diversi filtri sub-ottimi, imponendo par- 
ticolare importanza ai singoli vincoli e chiaramente ne de- 
rivano tecniche di filtraggio alla Kalmann con la possibi- 
lita^ di strutture adattive. 

Particolari elaborazioni sono possibili anche solo in; 
distanza, esse fanno affidamento sulla stazionarieta^ dei 


segnali disturbanti in una certa zona. 


Queste ultime consistono in tecniche di codificazione e 
decodificazione del segnale radar o solamente di decodifica- 


zione (per una codificazione sufficientemente standard ed e- 


conomica) in ricezione, onde consentire una sufficiente di- 
scriminazione e risoluzione in distanza. In particolare la 
risoluzione va posta nel senso di analisi di bersagli in zo- 
ne vicine con dinamiche diverse; nasce quindi (per i radar 
con codici) il problema di riduzione di lobi laterali, in 
special modo in particolari zone di distanza e cio e^ spe- 
cifico dei radar di inseguimento, quando ad es. in una azio- 
ne bellica si vuole individuare oltre il bersaglio anche il 
colpo e quindi intervenire sul sistema di tiro. 

Altre tecniche di operazione in distanza sono gli "au- 
togate" che riescono a creare delle soglie decisionali (au- 


toadattantisi) da un^analisi statistica di una certa zona, 


che precede e segue il bersaglio. Tecniche generali di que- 
Sto tipo sono state gia^ messe a punto, mentre particolari 
soluzioni vengono ricercate per particolari applicazioni. 

Il fenomeno del multipath o nodding? e^ attualmente 
largamente studiato rappresentando uno dei piu' fastidiosi 
disturbi specie nei radar di inseguimento, dove provoca 
l'errato puntamento in elevazione dell'antenna. Mentre di- 
verse azioni sono state tentate variando la frequenza tra- 
smissione e le dimensioni dell^antenna, e^ vasto il campo di 
studio per quel che riguarda l^elaborazione del segnale. 

Le scintillazioni sono particolarmente importanti an- 
cora nei radar di inseguimento dove le misure da effettuare 
richiedono, come riferimento, l^ampiezza dell'eco ricevuta 
che si ritiene costante; finora la presenza di controlli di 
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guadagno (AGC) ha soddisfatto questa esigenza. Attualmente 
la spinta all'impiego di complesse procedure di selezione di 
frequenze di trasmissione, frequenze di ripetizione e di a- 
dattivita^ rende questa normalizzazione complessa e quindi 
sara/ necessario identificare opportune azioni correttrici. 

Ai disturbi attivi sono dedicate particolari procedure 
di trasmissione al fine di individuare le modalita^ e le 
frequenze del disturbo e di reagire di conseguenza. Questa 
azione, in certo senso adattiva, determina variazioni nelle 
modalita^ operative del ricevitore influenzando le presta- 
zioni su clutter. 

I vari problemi di disturbo devono percio essere af- 
frontati nel loro complesso, scegliendo opportune forme 
d^onda (modulazioni o codificazioni) in trasmissione e fil- 
traggi adattivi in ricezione. 


1.6. Schemi a blocchi di radar 


Allo scopo di precisare gli argomenti oggetto di anali- 
Si, converra/ indicare sommariamente la struttura di un si- 
stema radar precisando alcuni schemi a blocchi, in partico- 
lare verra^ fatto riferimento a semplici radar di avvista- 
mento. REOR Ua pu" É nis 
^ In fig.l.6 e^ riportato lo schema di massima di un ra- 
dar non coerente. 


ANT. 


INDICATORE 


UNITA' DI 
SINCRONISMO 


Fig.1.6 —- Schema a blocchi di un ricevitore non coerente. 
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In esso e^ possibile osservare l'unita^ di sincronismo 
che ha il compito di sincronizzare tra loro le funzioni del- 
le varie unita del radar; essa genera una serie di impulsi 
di durata molto piccola (trigger) con frequenza pari a quel- 
la di ripetizione del radar. 

Tali impulsi mettono in azione il modulatore, che avra^ 
la funzione di attivare il trasmettitore, dall'altro lato 
sincronizzano l^asse dei tempi dell'indicatore cosi da 
consentire una esatta valutazione delle distanze radar. In 
genere, per quanto detto, la frequenza di ripetizione gene- 
rata non e^ costante, ma variabile da impulso ad impulso. 

Il trigger cosi generato pilota il modulatore che ge- 
nera l^impulso destinato ad innescare il funzionamento del 
tubo trasmittente. In realta^ il modulatore genera un impul- 
So di breve durata ed alta tensione, che, applicato al tra- 
smettitore, ne provoca l^oscillazione. 

Il trasmettitore serve a generare l'energia elettroma- 
gnetica utilizzata per illuminare il bersaglio. 

Potra^ trattarsi sia di un oscillatore (Magnetron) il 
quale oscilla ad una frequenza opportuna in corrispondenza 
all^impulso del modulatore, sia di un tubo amplificatore 
(quale un TWT o un klystron) in grado di portare un impulso 
a radio frequenza (RF) generato a potenza ridotta alla fre- 
quenza (f,), ad un livello opportuno per la trasmissione, 
questa ultima soluzione viene usualmente adottata nei si- 
stemi coerenti, come indicato nel seguito. 

Un trasmettitore e^ quindi in genere caratterizzato 
dalla durata (1) dell'impulso trasmesso. Tale durata defi- 
nisce (come detto) la risoluzione in distanza del radar. 

Riducendo t migliora la risoluzione in distanza, ma di- 
minuisce la massima distanza osservabile dal radar (portata) 
diminuendo la potenza media CO» questa perdita non puo^ 
essere compensata perche i trasmettitori sono in genere 
limitati nella potenza di picco (P) (gnPytf,). 


Converra^ osservare, come sara^ precisato in seguito, 
che in genere i segnali radar sono ben piu' complicati delle 
onde sinusoidali e la limitazione della risoluzione in di- 
stanza e^ la larghezza di banda, piuttosto che la durata de- 
gli impulsi. 

In ogni caso allo scopo di ben utilizzare la potenza di 
picco vengono in genere usate forme d^onda di tipo rettango- 
lare. 

Il segnale generato dal trasmettitore attraverso il 
duplexer viene inviato in antenna. Il duplexer ha la funzio- 
ne di isolare il ricevitore nella fase di trasmissione, co- 
Si^ da evitare il danneggiamento dei sensibili circuiti di 
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ricezione ed inoltre isolando il trasmettitore nella fase di 
|ricezione evita che parte della debole potenza in ricezione 
venga dispersa verso il trasmettitore. jIn luogo del duplexer 
viene spesso usato un circolatore a ferrite con circuiti di 
protezione per il ricevitore. 

Il segnale d^eco viene allora ricevuto dall'antenna e 
quindi attraverso il duplexer viene immesso in un amplifica- 
tore a radicfrequenza. Questo amplificatore deve essere ca- 
ratterizzato da elevata sensibilita^ e da bassa cifra di ru- 
more. Nelle normali applicazioni si impiegano amplificatori 
parametrici e in casi piu particolari amplificatori maser, 
attualmente anche a transistori. 

Va aggiunto che in molte applicazioni questo amplifi- 
catore non e^ previsto ed il segnale ricevuto e^ direttamen- 
te applicato al mixer. 

Il mixer e^ un dispositivo non lineare, spesso una 
giunzione, nel quale il segnale ricevuto viene combinato con 
quello dell^oscillatore locale (0.L.). Tra tutte le fre- 
quenze (teoricamente infinite) presenti all^uscita del mixer 
viene prelevata, ccn opportuna rete filtrante, la frequenza 
differenza, cioe/ la frequenza intermedia (fig ). In questa 
jeperazione il livello del segnale ricevuto subisce una atte- 
nuazione, detta perdita di conversione, che puo^ essere va- 
Iutata, per i mixer normalmente impiegati, tra 6 e 10 dB.| 
^ Se la frequenza del trasmettitore subisce degli slitta- 
menti, ad esempio per effetto della temperatura, il valore 
della frequenza intermedia e^ soggetto alle stesse variazio- 
ni (in quanto l^oscillatore locale e^ molto piu/ stabile) 
mentre i circuiti a media frequenza sono realizzati con ac- 


icordo fisso. Si avrebbe cosi^ una perdita di sintonia ed il 
ricevitore sarebbe in pratica inutilizzabile. 

Per ovviare a questo inconveniente si realizza un di- 
spositivo per ii controllo automatico di frequenza (AFC) che 
ha la funzione di spostare la frequenza dell^ oscillatore 1o- 
cale in armonia con quella del trasmettitore di modo che 1a 
differenza tra le due frequenze (cioe! la frequenza interme- 
dia) rimanga invariata. 

Con riferimento alla fig.1.6, si ha che una parte del 
segnale trasmesso viene prelevata ed inviata ad un mixer 
(detto mixer di AFC) dove batte con la frequenza dell^oscil- 
latore locale; l^uscita di questo mixer proporzionale alla 
differenza delle due frequenze e^ collegata al dispositivo 
che opera l^AFC. Questo mixer in realta^ consente la valuta- 
zione della differenza f,-fgj, questa differenza viene 
confrontata con il valore niniala della media frequenza (ad 
es. 30 MHz), generando un segnale di errore. Detto segnale 
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viene (dopo amplificazione e filtraggio) inviato all^oscil- 
latore locale e provvede a correggerne la frequenza fino a 
ristabilire il valore esatto della frequenza intermedia. 
Proseguendo nella analisi dello schema a blocchi di 
fig.1.6 il segnale di media frequenza entra nel ricevitore 
che ha la funzione di rivelare il segnale radar fornendo la 
nina: gli echi voluti e quelli non de- 


Secondo quanto gia 


Una volta elaborato il segnale viene inviato all^'indi- 
catore ed il controllore (o operatore) potra^ prendere even- 
tuali decisioni sia di presenza di bersaglio sia di comando 
operativo. Chiaramente molte delle funzioni riservate al 
controllore potranno essere demandate ad un sistema auto- 
matico ed il radar interfaccera^ direttamente con un calco- 
latore. 

Si e^ fatto cenno che la possibile separazione spet- 
trale fra il segnale utile ed il clutter puo^ essere uti- 
lizzata per determinare la presenza stessa del- segnale: Al- 
lora il segnale dopo una conveniente amplificazione di media: 
frequenza (80-100 dB), potra^ essere rivelato di ampiezza, 
(MTI non coerente) e quindi si procedera^* alla cancellazione 
del clutter. 

Il principio su cui si basa il cancellatore, posto al- 
l^uscita del rivelatore, e^ quello di confrontare il segnale 
ricevuto in uno "sweep" con quello del successivo (cioe* di 
analizzare l^evoluzione del segnale nell^intervallo di tempo 
che separa due impulsi consecutivi del trasmettitore). 

Se non sono presenti bersagli mobili, i segnali che 
rientrano tra due "sweep" successivi sono uguali e vengono 
quindi cancellati dal cancellatore. Quando invece e^ presen- 
te un bersaglio mobile, il suo segnale di eco si Somma a 
quello di clutter, e da^ luogo (a causa della differente 
frequenza portante) ad un segnale risultante modulato di 
ampiezza, che dopo il rivelatore varia da "sweep" a "sweep". 
Quindi all^uscita del cancellatore si ha la presenza dei so- 
li segnali mobili, oltre ad un residuo di clutter, perche^ 
il clutter stesso ha una componente fluttuante sovrapposta 
al suo valor medio. 

Si noti che la presenza del clutter e^ essenziale per 
il funzionamento di questo tipo di ricevitore. (Infatti tra 
uno sweep ed Il successivo la posizione del bersaglio (anche 


se si tratta di un aereo supersonico) rimane pressoche" In- 
variata per cui se questo si trova nel "chiaro", cioe in 


assenza di clutter, viene cancellato. 
L'informazione della velocita^ e^ contenuta nella fase 
del segnale ricevuto (effetto doppler) ma questa variazione 
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della fase non puo^ essere rivelata in assenza di clutter, 
in quanto manca un riferimento per il confronto. 

— Puo^ risultare utile 1a rappresentazione grafica di 
fig.1.7. 


a) b) 


Fig.1.7 - Schematizzazione del funzionamento di un MTI non 
coerente 

a) in assenza di clutter 

b) in presenza di clutter. 


Il vettore V, di fig.1.7a) rappresenta il segnale di 
eco del bersaglio mobile situato nel chiaro; per effetto| 
[della velocita^ la sua fase varia nel tempo ed il vettore| 
(descrive una circonferenza. 

Poiche^ la sua ampiezza rimane costante dal rivelatore 
di ampiezza esce lo stesso segnale tra uno "sweep" ed il 
successivo e viene quindi eliminato dal cancellatore. 

Il vettore V, di fig.1l.7b) rappresenta ancora il se- 
gnale di eco del bersaglio mobile pero sovrapposto all'eco 
del clutter V., che viene preso come riferimento. Per et- 
fetto della velocita^ la fase di V, varia da "sweep" a 

"sweep" ed il vettore descrive una circonferenza mentre il 
vettore del clutter rimane fisso. 

In questo caso l^'ampiezza del segnale risultante e^ 
diversa tra uno sweep ed il successivo per cui si ha una u- 
Scita dal cancellatore e quindi l'indicazione del bersaglio 
mobile. 

Una diversa tecnica di cancellazione richiedera^ la co- 
noscenza della fase del segnale in ricezione relativamente 
ad un riferimento interno. In altre parole bisognera^ cono- 
scere la fase dell'impulso radar in trasmissione e conser- 
varla. Allo scopo sono possibili due soluzioni, la prima 


(MTI-coerente) consiste appunto nel  memorizzare detta 


informazione ricavandola impulso per impulso da una frazione 
dell^impulso radar ed inviandola ad un oscillatore (Coho - 
coherent oscillator) che viene appunto agganciato in fase: 


la seconda Soluzione (MTI a catena coerente) consiste invece 
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nel crearsi una catena coerente, ossia da un oscillatore in 
onda continua (continuous wave - CW) viene prelevato un 
"campione" e amplificato al livello idoneo alla trasmissione 
per modo che nell^oscillatore stesso rimane il riferimento 
di fase. 

In fig.1.8 e^ schematizzata la struttura del ricevitore 
(sezione RF-IF) utile alla realizzazione di un MTI-coerente. 


Se la frequenza dell^oscillatore locale e^ molto stabi- 
le, infatti STALO sta per Stable Local Oscillator, il segna- 
le di eco non subisce alterazioni di fase nella conversione 
di frequenza (o meglio ne subisce una costante) e dopo esse- 
re stato amplificato puo^ essere confrontato di fase nel di- 
Scriminatore di fase (P.D.- Phase Detector) con l^oscilla- 
zione del coho che riproduce, a meno di una costante, quella 
del segnale trasmesso. 


ü &r 


Fig.1.8 - Schematizzazione di un ricevitore coerente. 


Quindi i segnali dovuti a bersagli fissi, poiche^ rien- 
trano con la stessa relazione di fase rispetto al segnale 
trasmesso, confrontati con il Coho danno una uscita costante 
da "sweep" a "sweep" e possono essere cancellati, mentre i 
bersagli mobili, all^uscita del P.D. danno una uscita varia- 
bile con un inviluppo che evidenzia la componente "doppler". 
In ogni caso si ricordi che la frequenza "doppler" e^ data 
Halla relazione É 


(1.16) f,--—— 
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ove v e^ la velocita^ HEIN M de Meer e la lunghezza 
d'^onda del segnale trasmesso ) 


Vcoho 
ien 


Fig.1.9 - Schematizzazione del funzionamento di un MTI coe- 
rente. 


Nel ricevitore coerente il bersaglio mobile puo^ quindi 
essere rivelato sia in presenza di clutter che in assenza 
(in chíaro). In fig.l.9 si riporta la situazione per un se- 

gnale in presenza di clutter (a)) ed in sua assenza (b)). Si 
noti come per effetto della variazione di fase del bersaglio 


mobile si ha una variazione di fase del segnale risultante 


sia in presenza che in assenza di clutter. E ds 
Anche in questo tipo di ricevitore si rende necessario 


l'impiego di un sistema di AFC che pero^ deve avere alcune 


(*) L'effetto doppler puo^ essere rivisto considerando che 
ad un segnale sinusoidale in trasmissione A seno,t corri- 


sponde in ricezione NE i suas erwitt 


A sen[ 9 (t-2R/c)] CSobuuXQ PueLUxA. AY dopo Qui 
dove R e^ la distanza del bersaglio e c la velocita^ della 
luce. 


A-x- di 
1 


Per R-R,-vt (bersaglio mobile in avvicinamento con 


velocita^ v) ja parte variabile della fase diviene: 
Up "(lt 2v/c)t 2 (94, t 9a)t 


dove ug/27 e^ detta frequenza doppler —— (; R,4 fv 
fa 7 £Qt2v/e 2 29/1 Lii 


In genere allora negli schemi di figg.1.6 e 1.8 
fg 7 f, t fa 
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caratteristiche diverse rispetto al caso di ricevitore non- 
coerente. 

In particolare data la elevata stabilita^ richiesta 
all^oscillatore locale (che per questo motivo e^ a quarzo) 
il segnale di correzione viene generalmente applicato al 
trasmettitore; quindi mentre in un sistema non-coerente e^ 
l^oscillatore locale che segue la frequenza del trasmettito- 
re per modo che la frequenza intermedia resti costante, in 
uno coerente e^ solitamente il trasmettitore che viene diret- 
tamente mantenuto a frequenza fissa. 

Un MTI a catena coerente e^ caratterizzato dal fatto di 
avere una sorgente dalla quale viene derivata sia la fre- 
quenza di trasmissione che quella di oscillatore locale. 

In questa catena la sorgente e^ usualmente costituita 
da un oscillatore a quarzo (ad es. a 80MHz); una parte di 
questo segnale viene moltiplicata fino al valore richiesto 
per la trasmissione (per es. in banda L) e dopo opportuna 
amplificazione viene mandata a pilotare il trasmettitore che 
in questo caso deve essere un amplificatore e non un oscil- 
latore. 

L^altra frazione del segnale della sorgente viene anco- 
ra moltiplicata e amplificata e costituisce il segnale di 
oscillatore locale. Il tutto viene proporzionato magari con 
l'aiuto di una sorgente ausiliaria in modo tale che la fre- 
quenza dello O.L. si differenzi da quella trasmessa del va- 
lore della frequenza intermedia. 

In questo caso la coerenza tra il segnale trasmesso e 
quello di O.L. e^ sempre assicurata e ovviamente non si ren- 
de necessario l'aggancio di fase del coho da parte del tra- 
smettitore. 

In realta^ un diverso modo di elaborazione del segnale 
(oggi usualmente e quasi unicamente adottato) negli MTI coe- 
renti ed a catena coerente e^ quello inerente al confronto 
di un segnale con quello (alla stessa distanza) dallo (o da- 
gli "sweep") precedente; detto confronto potra' essere ef- 
fettuato su tutto il segnale (in termini di ampiezza e fase: 
in forma "vettoriale"). Pertanto si avra'/ una elaborazione 
di tipo lineare sul segnale stesso, che verra^ realizzata 
con tecniche che saranno indicate nel seguito. 

Naturalmente gli schemi sopra descritti variano conve- 
nientemente quando e^ richiesta una variazione della fre- 
quenza trasmessa da impulso a impulso (agilita^ di frequen- 
za) o a gruppi di impulsi (diversita^ di frequenza) o quando 
si vuole imprimere una modulazione di fase o ampiezza (se- 
condo particolari codici) al segnale trasmesso. 
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1.7. Struttura generale di un sistema radar 


Alle schematizzazioni sopra proposte potranno essere 
associate tecniche di inseguimento sia in distanza che in 
angolo come spesso avviene nei sistemi bellici, secondo in- 
dicazioni che verranno dettagliate nel seguito. Allora il 
ricevitore nell'eseguire l^operazione di inseguimento vien: viene 
a sua volta a pilotare la posizione dell^antenna. Natural- 
mente questa operazione nei moderni radar viene effettuata 
da un calcolatore che puo fornire indicazioni ad un even- 
tuale sistema missilistico o di punteria. 

In definitiva gli schemi a blocchi sopra riportati pos- 
Sono essere riproposti secondo una moderna visione di assie- 
me come riportato nello schema di fig.1.10.| 

Il ricevitore viene spezzato in un sistema di elabora- 
zione dei segnali ed un calcolatore. 


ANTENNA 


CALCOLATORE 


E errores DEC, » 


Fig.1.10 - Schema funzionale di un sistema radar. 


Associata all'antenna vi sono il trasmettitore ed il 
modulatore; il calcolatore, sulla base delle indicazioni 
fornite dal sistema decisionale sui dati radar, programma 
eventuali posizioni dell^antenna, i tipi di segnali da tra- 
smettere, i bersagli da inseguire, etc.]. J 

Le maggiori funzioni riservate all^elaboratore dei 
segnali, cui ampio spazio verra riservato nel seguito, ri-, 
iguardano il filtraggio, che verra^ risolto normalmente con| 
isistemi subottimi e potra^ essere di tipo adattivo o meno, | 


led il posizionamento delle soglie decisionali.] 

Pertanto l'elaboratore costituisce il cuore di un si- 
stema radar ed il calcolatore ordina, sulla base delle 
informazioni avute dall'elaboratore e di programmi predi- 
sposti allo scopo, l'attuazione di particolari fatti come 
posizione di antenna, tipo di segnale, etc.. 

In realta^ il problema della elaborazione dei segnali 
radar viene usualmente affrontato in connessione alle varie 
tematiche di ottimizzazione nella rivelazione dei bersagli, 
tenendo presente tipi di tecnologie sia analogiche che digi- 


tali. 
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In particolare si vuol far riferimento al fatto che nel 
progetto dei moderni radar, in particolare di inseguimento, 
si fa largo uso di algoritmi particolari e la tecnologia dei 
calcolatori e^ largamente adottata specie al livello di si- 
stema. 

Naturalmente l^applicazione di tali tecniche numeriche 
consente una larga flessibilita^ sia nelle forme d^onda in 
trasmissione che nella elaborazione dei segnali. 

Peraltro converra^ spesso ricorrere ad una progetta- 
zione "dedicata", ossia non derivata dalla tecnica dei cal- 
colatori la^ dove sono particolarmente importanti i problemi 
di velocita^; progettazione che puo^ essere realizzata con 
tecniche non solo numeriche, ma anche con le piu/ moderne 
analogiche sia a CCD (Charge Coupled Devices) che a SAW 
(Surface Acoustic Wave) per ragioni di ingombro, costo, dis- 
sipazione ed anche affidabilita^, come verra^ indicato nel 
seguito. 


1.8. Criteri di rivelazione del segnale radar 


La tecnica di rivelazione ordinaria nei sistemi radar 
consiste nel porre una soglia dopo un circuito rivelatore di 
inviluppo. Naturalmente prima di detta soglia saranno inse- 
riti tutti quei dispositivi, che, come detto, serviranno ad 
eliminare (o almeno ridurre) i segnali non desiderati come 
circuiti MTI o in genere filtri doppler. 

La rivelazione e^ quindi effettuata disponendo una so- 
glia opportuna e stabilendo che vi e^ un^eco ogni volta che; 
il segnale supera detta soglia.:Se non vi fosse rumore la 
rivelazione sarebbe una cosa semplice, ma il rumore e^ semnt- 
pre presente e sussiste la possibilita^ che sia il rumore a: 
superare la soglia in questione dando cosi^ una errata rive: 
lazione ossia un falso allarme. Nasce ili problema quindi di 
minimizzare il rumore filtrandolo in modo ottimo (senza dez 
gradare la probabilita' di rivelare il segnale utile) e| 
quindi di disporre convenientemente la soglia. 

Naturalmente una conferma sulla presenza del bersaglio, 
potra essere presa nelle interrogazioni successive sullo 
stesso bersaglio effettuate nel tempo di insistenza sul ber- 
saglio (65/0 ; V. (1.15)) o anche nelle scansioni succes- 
sive. 

Per affrontare il problema della rivelazione converra^ 
richiamare innanzitutto la descrizione statistica del rumore 
e del segnale, il comportamento del rivelatore di inviluppo 
e quindi il criterio decisionale. 
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SOGLIA 
—— —— — — — — — —— — 


FALSO 
ALLARME 


Fig.l.11 - Segnale in uscita dal rivelatore di inviluppo e 
soglia decisionale. 


a) Rumore a banda stretta e rivelatore di inviluppo 


Si abbia un filtro al cui ingresso venga posto un rumo- 
re bianco (o in genere un segnale aleatorio a spettro bian- 
co), si faccia l'ipotesi che la sua larghezza di banda sia 
piccola ín relazione alla frequenza centrale.]Per il il rumore 


di uscita si dice allora che si ha a che fare con un rumore 


|& banda frazionale piccola. Si tratta in realta^ di oscilla- 
|zioni a frequenza dell^ordine della frequenza centrale del- 


|I"int intervallo in esame: T5 ampjezza e la fase di queste oscil- 


| fazioni possono cambiare nel tempo solo ad un ritmo Compara -— 


|Bile-con Ia larghezza di banda; tutto cio^ verra^ meglio 
|esaminato nel seguito.; P 

. pato un tale filtro con funzione di trasferimento 
H(jo), la densita^ spettrale di potenza del rumore monolate- 
ra in uscita dal filtro diviene: 


(1.17) Wut o) 7 mici e|? (watt/Hz) 


essendo" la densita^ di potenza (ancora monolatera) del ru- 
more in ingresso al filtro. Q4; PXSeanee 


La totale potenza in uscita sara^: 20) : 


(1.18) m [aci a» df (watt) lu, N2S 
o - 


[os QUI. our cD €vuee pauco 


La (1.17) puo essere riportata in un grafico come in 
fig.1.12a). 

E^ possibile anche approssimare lo spettro di densita^ 
di potenza continuo con uno spettro discreto con righe posi- 
 zionate ad intervalli Af (v. fig.l.12b). 


Duae 
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Wag A2 LOIS: 
a) b) 
f f 
Ep y EP Af 


Fig.1.12 - Rumore a banda stretta: 
a) spettro continuo 
b) spettro discreto approssimato. 


Si e^ quindi in presenza di tante sinusoidi del tipo: 
(1.19) 2C 9)*A£:cos( ott 0 ) 


dove 9 sara^ una variabile aleatoria, uniformemente distri- 
jbuita fra 0e2T. In generale si potra^ scrivere: 


(1.20) fz fí *tme*Af- fa 


dove |0 «m «M,| essendo f, l^'estremo inferiore della banda ed 
F-2M Af la relativa larghezza. 


Allora il rumore in uscita dal filtro sara^ del tipo: 


M ; 

. - f 
(1.21) n(t) PROC & *mAu)Afcos[( o mA u)t * 6] 3 
dove 0, e^ uniformemente distribuita ed e^ indipendente da 
sinusoide a sinusoide. 

Per Af df, M tende all'infinito e la (1.21) diviene la 
[ieri di infinite sinusoidi; sara^ applicabile il teorema 


el limite centrale e la n(t) avra/ una distribuzione gaus- 
iana. 


D^altra parte scegliendo fc nell^ambito della banda si 
ha 


(1.22) cos[(», *mAu)t* 0. ]»cos[(o, Fm Aur u ) tru tt 6] -z 


-z cos[(o. 7 v )tt6.]cos o, t-sen[(u, 7 u.)t* g,15enu.t 
dove 
d Q*m ^o. 


La (1.21) allora diviene: 


53 


GJ ws Qc (5 d ; l^ |^ 3 | 
(1.23) n(t) x(t)cos o t-y(t)sen oct fusos. o. laudo Silo. 


(1.24) x(t) 


[] 


M Pr 
VW. (o) AM » 
Es 2 Wu C2.? Mcos[(u. o )t *9.] 


M Em 2, 
(1.25)  y(t) ) VaWg (oS) AfSen[(o -u.)t * 9.] 
m-o 


In ogni caso x(t) e y(t) sono variabili aleatorie 
confinate nella zona a bassa frequenza ossia nel tempo va- 
riano lentamente, essendo ga POR troppo discosto da. 

— II teorema del limite centrale puo^ essere ricordato 
per x(t) e y(t) separatamente e quindi sia x(t) che y(t) so- 
no variabili aleatorie gaussiane; ciascuna ha valor medio 
nullo 


(1.20) x-2y^-0 
e valore quadratico medio (o varianza): 


eo UL ou3 
2 XT 


e d 
NM - d 
iue momq d Hug Cn? ae] Wu (df 7 Pao Quer. 


ossia la varianza coincide con la potenza totale del rumore 
all^uscita del filtro. D^altra parte si ha anche dalla 
(142398 9 77 m0 


(1.28) 2n(t)cosu.t - x(t) x(t)cos2g.t - y(t)senu t 
ed anche: 
(1.29) -2n(t)sen o t7-y(t)-y(t)cos2u.t-x(t)sen2u t 


I soli termini in bassa frequenza nelle (1.28) e (1.29) 
sono x(t) e y(t) e quindi sono separabili mediante filtri 
secondo la schematizzazione di fig.1.13b). Questo e^ il 
principio dell^omodina o rivelazione di onde a radio fre- 
quenza mediante oscillatore locale. 

Dalle (1.28) e (1.29) e* possibile vedere.cosa si in- 
tende per filtro a banda relativamente stretta; infatti e- 
spandendo i prodotti dei termini sinusoidali e cóSinusoidali 
in termini di somme e differenze di funzioni trigonometri- 
che, i cui argomenti sono somme o differenze degli argomenti 
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originari, per individuare x(t) e y(t), ossia separarli da 
ogni altra componente, e^ necessario che la larghezza di 
banda del rumore (F) sia inferiore a 2f, (v. fig.1.13a)), 
infatti: 


z2F 


cos e.t 


(1.30) 2f, - F/2 » F/2 N. 


wf 


n(t) 


ib )) /— fs 200 b) 


Fig.1.13 - Schematizzazione dell^operazione di selezione di 
x(t) e y(t). 


D'altro lato poiche^ x(t) e y(t) (v. (1.24) e (1.25)) 
sono definite come somma di toni sinusoidali e cosinusoidali 
di fase aleatoria, ne segue che le funzioni x(t) e y(t) ol- 
tre ad essere di tipo gaussiano sono indipendenti ) —Cio* 
vuol significare che la densita' di probabilita^ congiunta 
di x(t) e y(t), valutate ad un certo istante di tempo, Valé: 


(1.31) p(x,y)-pGoOpGO-[exp(-(x2ty2)/202) ]/2no? 


dove (v. (1.27)) 


c? - c? p. c? i dium 
x y N 


"(*) In realta^ esse .sono scorrelate, infatti la funzione di 
correlaziont fra i singoli termini di x(t) e y(t) e^ nulla e 
trattandosi di un processo gaussiano e^ possibile dimostrare 
l'indipendenza. 


^7 C" ; 55 


La (1.31) puo^ essere usata per determinare le proprie- 
ta^ statistiche dell'inviluppo di n(t); allo scopo sara^ 


sufficiente riscrivere la (1.23) nella forma: 
(7 
) 


(1.32)  n(t) -» r(t)cos[o t € 8(t)] — "o" 


dove 
r(t) 2-Yx^(c) 4 y^(t) 
e(t) - tg ![y()/x(t)] 


che costituisce un diverso modo di descrivere il rumore a 
banda stretta. 
| A Passando quindi dalle coordinate cartesiane alle polari 
si avra/ la densita^ di probabilita^ dell^inviluppo r(t) e 
della fase 0(t) di n(t). 
Infatti conservandosi la probabilita^ in aree definite 
Sul piano cartesiano e polare si ha: 


p(x,y)dxdy - q(r, 0 )drd60 
da cui &xqguziz Y« 
(1.33)  q(r, 8) 7 [r/2 c? ]exp(-r^/2 a?) 


che integrata su tutti i valori di 0 da^ la funzione di 
densita^ dell'inviluppo r: 


(1.34) q(r) » [r-exp(-r?/2 o?) / s T5 


caratterizzata dai seguenti momenti pef? 


Jf. 


m 2 [is Y T4 2 
2 ; 

m, 2-26 

2 32». * 

c, 7c (2 2) 


In conclusione l^uscita di un rivelatore di inviluppo, 
al cui ingresso sia posto un rumore a banda stretta, ha una 


distribuzione descritta dalla (1.34), detta funzione di 


Rayleigh. 
Qualora invece si volesse analizzare la densita' di 
probabilita^ della fase'(uscita di un rivelatore di fase), 


w^ Sd BS 9 Ww »r 


«e | 


(come era da attendersi. 
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occorrerebbe mediare la (1.33) su tutti i valori di r otte- 


nendo: (Joe 3dliuesee O5 voe dore 


(1.35) q(9) » 1/27 T 


ossia la fase e^ uniformemente distribuita su 2T radianti, 


Poiche^ d'/altra parte si ha (v. (1.33), (1.34) e 
(1.35)): 


(1.36)  q(r, 8) 7 q(x) q( 0) 


regosono variabili indipendenti, cosi^ come lo sono x ed y. 


b) Segnale sinusoidale aggiunto ad un rumore a banda stretta 


Si supponga ora che un segnale s 40 (per ipotesi sinu- 
Ssoidale) venga aggiunto al rumore adt) all^ingresso di un 
filtro lineare a banda stretta (v. fíg.l.l4a). 


nt) 


"6 |) z(t) 


Sinus cloro. Q 

o 
(egt tolona ^. 
Fig.1.14 - Segnale aggiunto al rumore: 


a) schematizzazione 
b) distribuzioni. ' 


In questa configurazione e^ possibile riconoscere il 
segnale radar, che, aggiunto al rumore del ricevitore, viene 
filtrato secondo una tecnica che verra^ descritta nel segui- 
to. 

In particolare posto s,(t)-A gros t ct)e detto $(». ) 1o 
sfasamento introdotto su S e t) dal filtro H(j €), e* possi- 


QV bile scrivere per il segnale in uscita dal filtro: 


»N 


(1.37) s(t)- A, |aci u )| eost ot * $ (01 


che, con ovvie posizioni, puo^ essere riscritto: 


57 


(1.38) S(t) » Acos uet 


avendo ipotizzato uno sfasamento nullo; la sua considera- 
zione complicherebbe gli sviluppi analitici che seguono, 
senza aggiungere alcuna argomentazione concettuale; . d'altro 


lato e^ possibile riportare la fase a zero con opportuna 


scelta della ascissa temporale.| 


—^Dalla (1.23) si ha allora (data la linearita^ del fil- 
tro): 


(1.39) z(t) 7» n(t) * s(t) » [x(t) * A]cos et 


-y(t)sen oet - r(t)cos[ uet * 0(t)] 


dove 


L] 


0.40) rte) eV date) Y ATA Y y^ trj 


(1.41)  60(t) " (yCt)/[x(t) * A]) 


La funzione r(t) rappresenta l'uscita (a bassa frequen- 
za) di un rivelatore di inviluppo. Analogamente 0(t), fun- 
zione ambigua di 2-, rappresenta la risposta di un rivelato- 
re di fase. 

Posto 
(1.42) x/'(t) » x(t) * A 
e^ possibile studiare la densita^ di probabilita^ connessa a 


x' (t). 
Si ha infatti: 


(1.43) — p(x,y)dxdy 7 q, (x/,y)dx dy 
e quindi dalla (1.31): 
z 2.2 2 

- -A) 

Q.44) qc, y) 2 S CLOCHA) y 129 
l 2 
27 Gc 
Passando in coordinate polari (x/-rcos0, y-rsen9): 

(1.45) q(r, 0)drd0 - q, (x^, y)dx' dy 


si ha allora: 
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( 


(1.46)  q(r,9)- (r/2T o? yexp[-(r^4A2-2Arcos 95/2 o?, 


Integrando la (1.46) su 0, si ha la funzione densità 
di probabilita^ del solo inviluppo (d.d.p. Rice) 


Q.47) «G) 72 exp[-G^79?)/2 c^] * 1, x6) RE 
[t] 


dove | a ,06ce9 
(1.48) I (Ar/ o?) zl. T 0/6 2ja [ 


e^ la funzione modificata.di Bessel di primo genere di ordi- 
ne zero. 
Si ricordera^ inoltre: 


ÉG)- ] zz" 


n-o 


: (1.49) 
Ij(z) 2 exp(z) (1*1/8z*...)/ "2T"z 


come possibili sviluppi della funzione Ig. 
Per 
(1.50)  Ar/c?»»1 
dalla seconda delle (1.49) si ha: 
(1.51) 1, Ar/c?) - exp(Ar/o? )/ 2T Ar/o? 
e TTA la (1.47) diviene: 
(1.52). q,G) 7 [r/Co 72v Ax) Jexp[-(r-4)^/2 6?] - 


[1 7 21 0?]- exp[-(r-A)?/2 c?] 


dove si e^ posto, nell'ultimo passaggio, r-A nella parte non 
esponenziale (infatti i valori di r in probabilita^ non sono 
molto discosti da A). Si ha quindi che per 


: | 03. (Q 
(1.53) A»»o6 d »6* fdsuzo d 8:9A0f » figo Vv XU, 


(relazione che equivale alla (1.50)) la (1.47) tende ad una 
gaussiana (1.52). 
In ogni caso e^ possibile riscrivere la (1.47): 


(1.54) qr) - Eun Lexp[-(8 ^r^ /2 c^)])«1, (s Y2/c ) 


dove s?2-42 2 c? rappresenta il rapporto segnale-rumore 
riportato in media frequenza (dopo filtraggio); in fig. 
1.14b) sono riportati vari andamenti della funzione ds (r) 
per diversi valori di s^. 

Per s^-0 la (1.54) si riconduce alla (1.34), ossia alla 
funzione d.d.p. di Rayleigh, come doveva essere, data la 
presenza del solo rumore. 

Integrando la (1.46) su tutto il campo di definizione 


di r, si avra la funzione densita^ di probabilita" della 


sola fase (uscita dal discriminatore di fase)j 


(1.55) a.C0)- 


2 2 co 
s expo 202 [ s cexp(-te^-2arcos e ]/2 c^ de 
276 o 
che puo^ essere riscritta: 


(1.56) gs 0) ip exp(-s^) t cos 0 exp(-a »apn d ) 


2y- 
. quo Sx£C 2-5 coso) 
/2 
dove 
" 2 
| exf(y) 9 — | exp(-x /2)dx 
(1.57) mo 
as s A?J2 d 


Pur S 229 la (1.56) si identifica con la (1.35), mentre 
per s^??»l e |e [459 ; ricordando lo sviluppo 


» 
M S | exp(-x7/2)dx« 
z dt 


co 


2 
2 /2 q- 8€r/2 gig 1 2 5 dedii 
si ha: 27 y y 


LE wu 2 
1.58 e 2 exp(-s 9) 
(1.58)  q,C8a) oem s exp 
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ossia q( 0) si identifica con una gaussiana con valor medio 
nullo e varianza 


* 


- wq s?) | ! AxSsur Y 


—J1— - Pe; 


c) Criterio di Neyman-Pearson 


Il problema del riconoscimento di un segnale misto a 
rumore si basa, in diverse applicazioni ed in particolare 
nei radar, nel disporre come detto una soglia (14) dopo un 
rivelatore di inviluppo e di valutare i superamenti di detta 

E ia. PX 
— Per rendersi conto di questo conviene ricordare che la 
densita^ di probabilita^ del rumore nel piano x,y (v.(1.31)) 
e^ una gaussiana bidimensionale, il cui valor medio e^ posi- 
us zionato nel punto (9,0). 
x 4 L'aggiunta di un segnale non fa che spostare detta 
os ET Mn d intorno ad un punto definito dalla ampiezza e fase 


o peu del segnale in questione (v. ad es. (1.44)) 

Nas : Poiche^ d^altro lato interessa normalmente megesemi ig 

^ e da presenza del segnale indipendentemente dalla sua fase 

| allora il problema della rivelazione diviene quello della 

valutazione della probabilita^ di essere al di fuori di un 

i cilindro con l^asse normale al piano x,y, che passa per il 
punto (0,0) e di raggio T,. 

Il problema diviene quindi un problema di valutazione 
della probabilita^ di superamento dello stesso T, da parte 
del segnale rivelato di inviluppo. 

In altre parole si intende parlare di un sistema che 
giudichi presente il segnale solo se l'inviluppo (r) in og- 
getto e^ superiore a T,: 


(1.59) r2? T. 

Il problema si riconduce ad un adeguato proporzionamen- 
to di T,, infatti se T6 e^ troppo bassa sí avra^ anche sul 
solo rumore una buona probabilita^ di superamento (probabi- 
lita^ di falso allarme) e quindi di giudicare presente un 
segnale che in realta^ non esiste, se d^altra parte si pone 


Ts troppo in alto si rischia di perdere il segnale stesso 


(*) Sulla fase si potra lavorare con criteri di coerenza o 
di valutazione di effetti doppler secondo quanto verra^ in- 
dicato nel seguito. 


i a / Y PV COGO QRIX PiuuDX? 0 QOUUO OUI 


rU 


2X S€f uf 


l y , 
* M E A !» £e Wuxxoxs o Dos 
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A 
e RE el - qo e y. 2E SU 


(bassa probabilita^ di rivelazione o "detezione"). 
Spesso ci si riferisce al criterio di Neyman-Pearson, 
secondo il quale fissata una probabilita^ di falso allarme: 
" leta tcs. TS, 1o DA QUU 
(1.60) Pea - | q(r)dr s T 
Ts 'u QUAM. C BODUAM 
dove q(r) e^ data dalla (1.34) (funzione densita/ di un ru- 
more rivelato di inviluppo) e quindi fissato H valore di T 
corrispondente, si cerca per vari valori di s* la probabili- 
ta^ di rivelazione del segnale: ] ( 
(1.61) P -[ q (r)dr "e 
S ; 
T ) v 
S 
.dove la qs(r) e^ data dal]a (1.54). 
Si notera^ che per s^-0 la P, si identifica con la P£a* 
Dalla (1.34) si ha allora facilmente 


"m Tu 
Yi 
2 
E *s Ts 
2 
(1.88) $, -a& ^" Php «dY2 15-5 
fa [ Pta j——— 


D'altro canto spesso in luogo della P si parla del 
tempo di falso allarme Tg,, come media dei tempi fra due 
successivi attraversamenti positivi della soglia T in pre- 
senza di solo rumore. 

Poiche^ la durata media di un impulso di rumore e^ ap- 


s? 


Ow "To. 


prossimativamente l^inverso della banda valutata a media 


frequenza ( 1 -1/Bij), ne viene 


j Aasitittiiw es 52d 
1 E 

(1.63) P -2 ——[T - L———— 

fa Br fa Tta Br 


Combinando le (1.62) e (1.63) si ha: 


i 
S z —— - 
2 "T 7 c 
(1.64) T, - E tid 
IF 


La (1.64) e^ riportata in grafico in fig.1.15; in par- 
ticolare per Brg7lHz sulle ordinate e^ possibile leggere 
l'inverso del valore della Pea: 
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ERO 
8 9 10 10nq 12? 139 14 15 2| 


Fig.1.15 - Andamento del tempo di falso allarme in funzione 
della soglia normalizzata. 


Per quanto riguarda la P, dalle (1.54) e (1.61) si ot- 
tengono gli andamenti di $25.11 per diversi valori di Pg... 

Qualora si faccia una elaborazione del segnale (prima 
del sistema di decisione (o della soglia)), dagli andamenti 
della probabilita^ di rivelazione, sara/ possibile giudicare 
il sistema stesso di elaborazione; infatti se a pari P due 
RESET differenti danno ad es. le curve 1l e 2 di fig. 
1.17 si avra^* che, per ayere le stesse p» nel sistema 2 


e^ sufficiente un rapporto s, inferiore a $1 necessario per 
il sistema l. Si ha quindi cie 


[ 
NE ENS $i n (Qt. 
(1.65) Az s1/8» p^ 2010g D» 


(*) In fig.1l.17 sono riportati degli andamenti qualitativi 
analoghi a quelli di fig.1.16, scambiando ascisse con ordi- 
nate. 
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oS 
Fig.1.16 - Andamento della probabilita^ di rivelazione in 
funzione del rapporto segnale-rumore per diversi valori del- 


la Pg, (da [1]). 


Fig.1.17 - Schematizzazione delle perdite per diversi siste- 
mi di elaborazione del segnale. 
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e^ l'indice di quanto il sistema 2 e^ migliore del sistema 1 
(per una certa Pj) o anche suol dirsi che $6 rappresenta 
l'entita^ della perdita (in dB) del sistema 1 rispetto al 
sistema 2. 


d) Filtraggio adattato - Equazione radar modificata 


Il problema che ora ci si pone e^ quello della ottimiz- 
zazione del filtro di cui si e^ parlato nei paragrafi che 
precedono, o piu! in generale della ricerca di un sistema di 
selezione del segnale dal rumore. 

.Uno particolare di questi sistemi e' proprio quello, 
tentes selezione ottima delle frequenze utili, ossia della 

|| realizzazione di un filtro, con particolare fuusi2dé di tra-. 

sferimento, che consenta una ottimizzazione nella scelta 
| res zone spettrali dove il contenuto informativo del se- 
gnale sia elevato, rispetto a zone dove sia poco interessan- 
te o nullo. 

A questo tipo di filtro si possono associare altri si- 
stemi di selezione che hanno valore anche se pensati separa- 
tamente quali porte ("gate"), che possono scegliere in tempo 
le zone che unicamente siano di interesse. Cio^ capita ad é- 
sempio nei sistemi di inseguimento radar, dove una preventi- 
va localizzazione in distanza consente di valutare ed elabo- 
rare solo quelle zone temporali, dove presumibilmente il se- 
gnale e^ presente e dove quindi un sistema di filtraggio or- 
dinario e^ facilmente applicabile. 

Un altro sistema per migliorare la rivelabilita^ del 
azione utile e^ contenu requenza o nella fase 

D^altro canto del segnale da estrarre normalmente si 
conoscono alcuni parametri a priori, ad esempio di un impul- 
So radar non e^ normalmente incognita la forma, ma la sua 
presenza o la sua localizzazione in coordinate cartesiane o 
polari. 

Il problema del filtraggio si pone quindi nella ricerca 
di un sistema ottimo di selezione di particolari informazio- 
ni da un segnale misto a disturbi, che possono essere di- 
Sturbi incoerenti o coerenti o in qualche modo iniettati ad 
"hoc" per particolari esigenze. Si fara^ l'ipotesi che alcu- 
ni parametri del segnale utile siano noti in forma stati- 
stica o deterministica. 

Un tale sistema ottimo, ammesso che possa esistere, 
verra? detto filtro adattato (matched) ed il suo comporta- 
mento potra^ essere preso come riferimento per 1^ analisi 
dell^efficienza di ogni dispositivo, che si voglia realiz- 
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zare, discosto da quello ottimo per motivi vari, che possono 
andare dalla economicita^ sino alla esigenza di particolari 
requisiti, di cui non si e^ tenuto conto nel problema di ot- 
timizzazione in questione, in quanto ulteriori vincoli a- 
vrebbero potuto rendere il problema eccessivamente compli- 
cato o addirittura insolubile. 

Si considerera^ nel seguito la presenza del solo rumore 
di tipo bianco, ritenendo che i vari disturbi siano sStati- 
filtrati con apposite tecniche. 

Si consideri pertanto il caso in cui il segnale sia no- 
to certamente nella sua forma, ma sia incerta la presenza o 
meno del segnale stesso; si voglia determinare per semplici- 
ta^ allora quel filtro lineare H(jo) (v. fig.1.18) che mas- 
simizzi il rapporto del picco del segnale al rumore, che nel 
seguito  verra/^ indicato come rapporto segnale a rumore 
(S/N). Infatti, ipotizzando nota la posizione del bersaglio, 
una conveniente tecnica di rivelazione consiste nel predi- 
Sporre un "gate" intorno al picco e valutare dopo un^oppor- 
tuna ^Soglia la probabilita^ di rivelazione e di falso al- 
larme; ad un massimo del picco del segnale al rumore corri- 


Spondera una massima Py Per una certa Pea 


n(t) 


is o E 


Fig.1.18 - Schematizzazione utile per il filtro ottimo. 


Invero stringendo opportunamente la banda intorno alle 
frequenze caratterizzanti il segnale utile, sara^ possibile 
migliorare il rapporto S/N, in realta^ si potra^ agire anche 
sulla caratteristica globale del filtro onde ottenere 1o 
Scopo prefissato. 

In particolare sia dato il segnale di ingresso s(t) in 
tempo e sia: 


(1.66) S(jo) -» | s(t)exp(-jo t)dt 
-— o 
la trasformata di Fourier del segnale stesso. 
Il segnale di uscita sara^ dovuto parzialmente a s(t) e 
parzialmente al rumore di ingresso n(t). 
Il contributo dovuto a s(t) e^ dato dalla relazione: 


Qe») ^ | x x 2T T 
à | O(39 ^09 dw. 95.5. Ha» pim 
d -o02 


oo 


(1.67) g(t) -[ S( jo )H( jo )exp( jo t)d£ 


- 00 


In un particolare istante to (che verra^ meglio carat- 
terizzato nel seguito), g(t) assumera! il valore massimo 
g(ty). 

D'^altro canto n(t) (che si supporra' bianco), sia ca- 
ratterizzato tramite la sua densita^ spettrale bilatera 


WC ): RES 


[** 2) 
[ C ow led. U 
^ d n 1 Y H4. qpa^qwWvm . 
dic E | VL SEES; 


Si ha quindi che lo spettro del rumore in uscita (1l^i- 
potesi di linearita^ consente di trattare il rumore ed il 
segnale separatamente) e^ dato dalla relazione ; 

" 2.4 e ! pie: (ads autnig «à 
1.69 W-Co [r] zT ] a : 
(1.69) — WgCuD [BG [^ s EG) ned A Droit 
e quindi la potenza del rumore in uscita dal filtro H(jv ) 
sara^: 
| " 3] 
n 
(1.70) [ag * -i[. [|RCjo ) |^a£ 


Il problema in oggetto allora si traduce nella massi- 
mizzazione del rapporto 


? 2 
OlsC js | ETT )H(jo )exp(jo t )d£ | 


E 2| [uc 3o » |"as 
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(*) 


Applicando la diseguaglianza di Schwartz : 


(1.72) "s 


|scio » ^ae | [&Cio » |^as 


[RC3w ) |?at 


ü. 


£3 2f gsae »|?as 


(*) Date le due funzioni X(*) e Y(*) complesse delle due va- 
riabili reali x ed y, si ha facilmente: 


xcov co-v* ooxoo |? 2». ixeoy* co-x* cox oo] 
[XG0Y* c)-x* cox co 1* 
[(x* covGo-xoox* o] - Ixco [2 |voo [2*2] voo |? 


Ixcp |?-x* Goxoox* ooxGo-x6ov" covoox* co 


[XG) Y" Gy) -Y* G0X(G)] 


Integrando termine a termine rispetto ad x ed y, osser- 
vando che l^integrale del primo membro e^ senza meno maggio- 
re o eguale a zero, si ha (avendo sostituito alla variabile 
y ancora x): 


[Ixeo l?àx | Ivcp l2ay* | |v(x) |?àx | Ixco |2ay- 
- [v* cox" coax [xoxonar- [xcoxeoas 
ji*cox* coay-z | Ix oo |2ax j |v(xo |2ax- 
-2 [xeoxcoex [x cov* coax 30 
Osservando che: 
[xcoeoax?- [xcovcoas [x*cov* coax 


la espressione precedente diviene  (diseguaglianza di 


Schwartz): 
2 2 2 
[xc |^ax | | voco |^ax | IXGOY Go x| 
dove il segno di eguaglianza vale ovviamente se: 


Y(x) » X (x) 
a meno di una costante. 
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o anche 


S 


S, ux co n E 
$ o of 52 [ixi 2. 2 
(0.73) f «gu? dove x27]. Isaol af - e ) S f 


[*] 


In altri termini il rapporto segnale a rumore massimo 
si identifica con l'energia del segnale rapportato alla den- 
Ssita^ di potenza bilatera del rumore. 

Il segno di eguaglianza nelle (1.72) e (1.73) ha valore 
se a meno di una costante vale la relazione: 


* 
(1.74)  H(jo) » S (jo )exp(- jo t9) 
la cui risposta impulsiva (al Dirac) vale: 


[-:] 


(1.75) h(t) » | S" ( ju )exp(-j o t )exp(j o t)df 


D^altro canto dovendo essere (segnale reale): 
* 
(1.76  S$ (jo) 7 S(-3«) 


Si ha 


co 


1.77) h(t)- J ^S(-ju)exp [Jo(t-t,)] d£ - 


- 00 


- | .S(j )exp [jo (t,-t)] df-s(t -t) 


e N 


La risposta impulsiva del filtro adattato sara/ quindi 
(a meno di una costante arbitraria) pari al segnale utile 
Ss(t) di ingresso, invertito nel tempo e traslato di t,.. Qua- 
lora si fosse assunto t, eguale a zero, h(t) si sarebbe i- 
dentificata con s(-t), che avrebbe comportato una risposta 
anticipata (ammesso s(t)Z0 per t » 0), quindi il relativo 
filtro H(jo ) non sarebbe stata realizzabile per il princi- 
pio di causalita^. Se d^altro canto il segnale s(t) ha ter- 
mine in qualche istante ti [s(t)-0 per t 2 til e^ possibile 
concepire un filtro che realizzi la (1.77) per t, 5» ti. 

Tutto cio^ servira a far comprendere come 1s genere il 
filtro (1.74) puo^ non essere fisicamente realizzabile. 

Converra^, prima di raffrontare filtri usuali a filtri 
adattati, fare una osservazione sul significato del filtro 
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adattato. 
L'integrale di convoluzione corrispondente alla (1.67) 
per la (1.77) puo invero essere riscritto: 


(1.78) g(t) -» | aC) s(t -t*t )dt 


oo 


jlossia il filtro ottimo realizza la autocorrelazione di s(1); 
|[ne consegue quindi la possibilita considerare la mate- 


irializzazione della funzione di correlazione come l^opera- 
jexone di filtraggio ottimo. | 

Onde poter raffrontare il comportamento di particolari 
filtri a quello ottimo, si e^ considerato come s(t) un im-. 
pulso centrato a t-0, di larghezza t e altezza A, per modo 
che: 


sen(u t /2) 


(1.79) S(jo ) » - "EX 


Come filtri sono stati presi in esame i seguenti: 


H(jo) -» exp(-jut,) |o] «v» filtro 

A) Í ? rettangolare 
H(jo) 70 |o|» M 

B) H(jo) 7 l/(1*jw/ am) filtro RC 

C) H(jo) -» exp [73 t,-7.35(o / w^] filtro 


gaussiano 
per ciascuno di questi e^ stato considerato il rapporto: 


H |J S(3u )RC3 o )exp(i u t Dat |? 

(1.80) x4 9 E e —E A — — —ÁÀL—— ———— 
S | Isci a p^ar | |RC3o ) |2as 
o — oo —o 


Sara^ facile rendersi conto che x4 dipende unicamente 
da Qt ed in fig.1.19 e^ riportato appunto l^andamento di Xa 
in dB (10 log x q) in funzione di f;t - u;t 723€ 4 

Converra^ B espe che x rüppresenta la perdita per 
/la utilizzazione di un filtro pact colare relativamente al 
|filtro adattato, detta perdita puo^ essere riportata su de- 
"gli andamenti del tipo di quelli di fig.1.17 (v. fig.1.17, 
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eq. (1.65)). 

Sara^ possibile ora inserire il rapporto S/N ottenibile 
da filtri adattati (v. (1.73)) nella equazione radar (v. 
(1.14)). 


Fig.1.19 - Comportamento dei filtri rettangolari (A), RC (B) 
e gaussiano (C) in relazione al filtro ottimo. 


In particolare e^ possibile riscrivere la (1.73): 


(1.81) Sam 
N74 a 
avendo inteso con l'energia del segnale, che nel caso 
particolare di un ràdár con impulso sin ; diviene: 
M aD 
(1.82) E KS NE ||] | 


WE T 
avendo indicato con t la lunghezza dell'impulso in trasmis- 
sione ed avendo riportato ogni grandezza all^ingresso del 
ricevitore. 
Naturalmente il rapporto segnale-rumore definito nella 
(1.71) (v. (1.81)) e* differente dal rapporto 


A. ! [; 
2 a S nes "aT 
Y ux Y EU 


luis 


M t 
di Io VaUOV 
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introdotto nella (1.54) per la presenza del 2 a denominato- 
re. Ipotizzato di aver campionato l^impulso dopo filtraggio 
adattato (v. fig.1.20) nel punto massimo valgono peraltro 
ancora la (1.54) e le relazioni derivate sostituendo g(t, ) 
in luogo di "a N 


e i Qui Ü 


Fig.1.20 - Uscita del segnale utile (impulso rettangolare 
di durata 1) dal filtro adattato. 


Ne viene quindi dalle (1.81) e (1.82): 


2 BRE ini 
(1.83) 2 € 5-C gm Vuisezh Ox 


Pertanto per ogni valore di Pg, e Py dagli andamenti d 
fig.1.16 e^ possibile ricavare il "bertiglare valore di s 
necessario, che verra indicato con all^uscita del 
filtro adattato e quindi (dalla (1.83)) i E Epis del segna- 
le in ingresso di detto filtro (riportato all^ingresso del 
ricevitore). Si ha infatti: 


p p 
(1.84) pt" E- s.n A. KTF 


A questo punto e^ possibile esplicitare il rapporto S/N 
di cui nella (1.13) in funzione dei parametri della (1.84) 


2 Y ono S. Qo 1 VUU0X i uid 
S Pr 8x NS ; ti 
mo - BET NAA QULA E ANS eo QOue2AA 
(1.85) $0 N KTBF tB RAN NAANDL ) Qu 


— i ^q 


Y 4 JO SAQAT 
per cui si ottiene la nuova espressione della portata: 


4 P vé av 


(4v )!rkrr e? 


V9 209. euw&, |.16 


(1.86) R - 
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come funzione della Pea e Py desiderata per ogni singolo im- 
pulso. - 
Si noti che la portata radar dipende unicamente dalla 
energia del segnale trasmesso (Pp *) e non dal tipo di forma 
d^onda. 

Nel seguito la (1.86) verra rielaborata tenendo conto 
della integrazione nel "tempo sul bersaglio" (v. (1.15)). RN 

La (1.86) tenendo presente i valori delle varie costan- 
ti ed inserendo l'espressione della frequenza in trasmissio- 
ne invece della lunghezza d'onda diviene (con ovvia posizio- 


ne): 
(1.87) — R,,(km) - 
3 10? 2 V^ P (kw).t(u sec)G? c (u^) M4 
E * x 
m Ercun Ist OIEC E 
(4n)' K-.10 £5 (MHz)T.F.L s 
$ofksje Cuaesgehoa ts, DÀ 1/4 
2998.4 q-B c0 re. QRAdah OH 


2 


2 
£j,(MHz).T.F.L.s. 


dove spesso con T*:F si intende la temperatura di rumore del 
ricevitore; in realta^ spesso si introduce anche la tempera- 
tura efficace di rumore come ToG-1) T. 

A titolo di esempio, per avere un^idea degli ordini di 
grandezza, si consideri una situazione tipica per un radar 
di modesta portata; esprimendo le varie grandezze per conve- 
nienza analitica anche in dB e^ possibile scrivere: 


Eo 5i 7 dB 
T - 5 ysec 7 dB 
[e -25d 25 dB 
[o] 2 2m 3 dB 
12. -' (3.1905)? 69,5 dB (Banda S) 
TF -4009xk 26 dB 
L - 2,2 dB 2,2 dB 


In particolare e^ possibile ritenere suddiviso L nei seguen- 
ti termini: 


Perdite in trasmissione: Le 71 dB 
p " ricezione L. 7 1 dB 
S atmosferiche La 7 .2 dB 


Altre perdite in realta^ potranno essere considerate 
per tener conto di altri fenomeni durante la propagazione 
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come ad es. l^'assorbimento, interferenza per piu' percorsi, 
Vide etc.. 
Ingltre considerando come requisito B p^ 90Z per una 

Pta -10 ', dagli andamenti di fig,.1.16 e^ uecestarie avere un 
rapporto segnale-rumore 10 log SX712dB. 

Delle varie grandezze (riportate in dB) e^ possibile 
considerare la somma (col segno) per valutare la portata 
radar (v. (1.87)). Infatti si ha immediatamente 


1/4 
(1.88) lOlogH- -42.7 da cui (H) - .085 


e la portata massima diviene 


(1.89) R - 239.4 - 0.085 - 20 km. 
max 


'e) Rivelatore coerente uu 

ETIN j 

Nelle pagine che precedono e^ stato affrontato il pro- 
blema della rivelazione considerando la presenza di un rive- 
latore di inviluppo.| In realta^ in luogo di detto rivelatore 
e^ possibile porre un rivelatore coerente che, oltre a pren- 
dere l'informazione dell^ampiezza, | prenda anche quella della 
"fase. I ir pt NE 


Detto rivelatore coerente consiste di un oscillatore di 
,riferimento che alimenta un mixer bilanciato, la cui uscita 
|e^ inviata ad un filtro passa-basso che consente l^analis 
l|delle sole componenti in bassa frequenza.; Naturalmente il 

'segnale di riferimento dovra^ avere la stessa frequenza e 
fase del segnale di ingresso. Il rivelatore coerente, in al- 
tre parole, Dpsra un trasferimento del segnale dalla media 
frequenza in "video". Un tale rivelatore estrae sia l'infor- 
mazione di fase che quella di inviluppo; infatti segnali in 
quadratura con il segnale di riferimento daranno un contri- 
buto nullo. 

In fig.1.21a) e^ riportata una schematizzazione del ri- 
velatore coerente. 

Naturalmente, il rivelatore coerente, per il motivo 
detto, guadagna rispetto al rivelatore di inviluppo. In 
fig.l.21b) e^ riportato il confronto fra i due con delle 
curve analoghe a quelle. di fig. da 16, dove in  ascissa e^ D ri- 


derazioni del paragrafo che precsde-- Naturalmente gli anda- 
menti tratteggiati coincidono con quelli di fig.1.16, ed il 
miglioramento, nella dinamica di interesse per applicazioni 
radar, sara/ di 2-3 dB. "s 

Ko | 


- 


OLar * — MV 
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a) b) 


Fig.1.21 - a) Schema a blocchi di un rivelatore coerente; 
b) Paragone di un rivelatore coerente con uno di 
inviluppo. 


L^applicazione di un tale rivelatore nei radar ordinari 
sara^ in genere molto difficile in pratica, per il fatto che 
la fase dell^impulso in ricezione e^ proprio l^oggetto della 
misura radar in termini di distanza (peraltro la frequenza 
doppler spesso puo essere trascurata per modo che la fre- 
quenza in ricezione puo^ ritenersi nota ed eguale a quella 
in trasmissione). 


f) Copertura radar 


Uno dei dati piu/ significativi che caratterizzano le 
prestazioni di un radar e^ rappresentato dalla copertura 
radar. Converra^ riferirsi ad un radar di avvistamento per 
modo che esiste una simmetria nel rilevamento dei bersagli 
nelle varie posizioni azimutali dell^antenna. In altre paro- 
le l^esame della rivelabilita^ in distanza e per varie po- 
sizioni angolari in elevazione si riduce ad un^analisi di 
un^unica sezione azimutale. 

Dalle considerazioni del paragrafo che precede, avendo 


realizzato una sezione per un ottimo posizionamento azimuta- 


le dell^antenna, volendo considerare la portata nelle varie 


direzioni in elevazione (G rimarra^ funzione dió e non di?) 
e^ possibile tracciare degli andamenti del tipo di quelli 
riportati in fig.1.22; ossia su un piano verticale e^ ripor- 
tato l'insieme di punti a pari P, per un certo tipo di ber- 
saglio, per una particolare P 
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Fig.1.22 - Copertura radar 
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In realta' converra' associare al termine "copertura; 
l'area sottesa dalle curve di cui ad es. in fig.1.22a) e 
detta area e^ proporzionale al quadrato della distanza R(40): 
dal centro del diagramma in questione (posizione del radar) 
al generico massimo punto di osservazione. 

Dall^equazione radar (1.87) ne viene che la copertura 
radar e^ proporzionale alla radice quadrata dell'energia 
dell^impulso trasmesso e, fissato il guadagno d'antenna, 
inversamente alla frequenza di trasmissione. 

D^altro canto e^ ben noto come sia piu facile la rea- 


lizzazione di alte energie a basse frequenze e pertanto con- 
verra" usare per i radar a grande portata basse frequenze. 


Qualora peraltro si abbia un limite nelle dimensioni 
dell^antenna, inserendo 1a (1.9) ne11a (1.87), e^ possibile 
notare che la copertura cresce linearmente con la frequenza 
e quindi converra^ utilizzare frequenze elevate; e^ questo 
il caso di radar su piattaformfP mobili quali aerei, space 
shuttle, satelliti. à 

D'^altra parte nel caso dei radar di avvistamento, do- 
vra^ essere assicurata la sorveglianza fino ad una certa di- 
stanza, limitatamente ad una certa quota, ed il diagramma di 
copertura desiderato diviene del tipo di quello riportato in 
fig.1.22b). ae 

1 In particolare in fig.1.22b), CB rappresenta la quota 
massima di interesse e ÁB la distanza massima. Inoltre u- 
sualmente interessa la copertura fino ad un angolo di ele- 
vazione che in genere non supera di 30? o 407. Pertanto 
per una quota di 20 km la distanza obliqua OC e^ dell^ordine 
i 40 km. 
Per angoli di elevazione troppo bassi (ad es. sotto il 
grado) esiste una zona in cui le misure sono estremamente 
incerte a causa dei raggi riflessi dal suolo (come verra^ 
specificato nel seguito), in definitiva la copertura sara^ 
limitata a valori di $4 maggiori di un certo $$ € minori 
di $,. 

eit randansnto di fig.1.22b) e^ possibile definire un 
angolo 8 cui corrisponde la portata massima R,..); inoltre 
si ha facilmente : 


E G^.) 
—-L 3 ul^ 
senf . cosec o H ies / 


R() 7 Raax sen max cosec * » À 
' "uu. Reus H 


* cui ne viene che il guadagno di antenna segue la legge 


| 
| 


"cosecante quadrata".| 
In pratica sara' possibile solo approssimare (entro 
qualche dB) il diagramma di fig.1.22b) ed un andamento ot- 
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tenuto nel caso di un^antenna reale e^ riportato in fig. 
1.22c). In questo caso peraltro la copertura e^ scissa o] 


due parti (come spesso avviene); un^antenna assicura la co- 
|pertura per bassi angoli di elevazione-nel settore OAB is 


fig. 1.22b) ed un'altra antenna assicura la copertura nella 


|regione a quota costante OB( OBC.[Usualmente si dice allora che 
il radar comporta una "copertura bassa" ed una "alta". 

Naturalmente il diagramma di irraggiamento relativo 
alla copertura bassa puo/ assumere una forma affusolata 
(pencil-beam), mentre quello della copertura alta e^ del 
tipo cosecante quadrata. 

Questa tecnica a doppia antenna si giustifica quando 
l'energia disponibile e^ insufficiente per assicurare la 
copertura totale; le due antenne in questo caso vengono 
montate sullo stesso supporto meccanico. 

Naturalmente la copertura nel senso di visibilita^ di 
echi di particolare "cross-section" ad una certa distanza 
puo essere limitata dalla presenza del clutter e modificata 
dagli effetti dovuti alla propagazione nell^atmosfera terre- 
stre. 


g) Scelta della frequenza di trasmissione - Cenni sul "mul- 
tipath" 


La tab.l.l riporta una possibile classificazione di u- 
tilizzabilita^ di frequenze in campo radar. 


Tab.1.1 
Banda di frequenze Impiego tipico 
MHz 

L 1.000-2.000 Radar avvistamento 
S 2.000-4.000 Radar avvistamento 

Misura quota; navigazione 
C 4.000-8.000 Radar avvistamento e tiro 
X  8.000-12.500 9 tiro ed aeronautici 
K 12.000-100.000 "  aeronautici e spaziali 


In realta^ la scelta del particolare valore di ft (v. 
eq. (1.87)) e* condizionata dalla portata richiesta, ma in- 
fluenza in modo particolare il dimensionamento del sistema 
di antenna. Inoltre vanno tenute in conto le problematiche 
connesse con la propagazione delle onde elettromagnetiche 
(ed in particolare riflessioni, attenuazioni e rifrazioni) 
oltre l'influenza sulla "cross-section" del bersaglio. 
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La dipendenza della portata dalla f, non e^ cosi^ sem- 
plice come sembrerebbe dall^eq. (1.87). Tofatti il guadagno 
dell'antenna G per la (1.9) e^ funzione della frequenza 
oltre che dell^area efficace dell'antenna v. par.1.3), 
che a sua volta e^ funzione dell'area geometrica (A) trami- 
te la relazione 

;? 
J| e 


dove p, e^ 1^" di/apertura" che a sua volta e^ 


funzione decrescente della frequenza. 


Peraltro la dipendenza del guadagno di antenna dalla 
frequenza implica che, al crescere di questa, l'angolo di 


apertura del fascio ) diminuisca secondo la ben nota 
relazione 


von NONE 
j 


(1.90) Ae 7 Pa ^ | — Ulp uou à front (uoles 


"wi € m-—- 
s; 02 — i . 778 
(1.91) | i (9 in rad.) dax dae 
uL l Ms eon 
dove p 
À e^ la lunghezza d^onda espressa in metri 
D e^ la larghezza dell'antenna (in mt), considerata su 


una retta coplanare all'angolo 60 e normale alla 
bisettrice dello stesso. 


In tal modo per avere angoli 0 sufficientemente stretti 
qude convoplare sufficiente enereía nella Hireriong. voluta 
e/o per ottenere una no inazione angolare e^ 
necessario disporre di una frequenza sufficientemente eleva- 
ta, una volta fissate le dimensioni dell'antenna. 

A titolo di esempio si consideri che per ottenere una 
larghezza del lobo di radiazione di 29-4? con una à-230 cm 
(£,71000 MHz) occorre un'Cantenna di 3-6 mt di apertura, men- 
tre con 3 cm di à (£,710.000 MHz) con un^/antenna di 2 mt di 
apertura si possono avere lobi di irradiazione inferiori ad 
una frazione del grado. 

Conviene ora ricordare che anche la "cross-section" dei 
yàári bersagli e^ funzione della A , per modo che un aereo 
bC8 pha una superficie equivalente in banda L dell'ordine di 
17 m^, mentre lo stesso aereo presenta una superficie di 27 
LT in banda S. 

In fig.1.23 e^ riportato l'^andamento del cross-section 
di una semplice sfera come funzione della sua circonferenza 
massima (27a) misurata in termini di lunghezze d^onda. 

La regione in cui le dimensioni della sfera sono pic- 
cole rispetto alla lunghezza d^onda (27.2a/2««1) e^ detta 
regione di Rayleigh. Questa regione e^ di interesse nei 


chi duae "NB 


radar, poiche^ normalmente la cross-section delle gocce di 
pioggia e di altre particelle meteorologiche cadono in 
questa regione. Gli usuali "target" radar sono molto piu^ 
grandi ed abbassando convenientemente la frequenza al punto 
dove il contributo della pioggia e della nebbia sia 
trascurabile e^ possibile osservare in modo ottimo i bersa- 
gli desiderati. T RR TAY * P ^ ws 05i EHNURNOUSTE E P 


REGIONE DI REGIONE 
RAYLEICH OTTICA 


21a/À 


UON 02 03 0405 0810 2 3.456 810 20 


Fig.1.23 - Cross-section radar per una sfera di raggio a. 


Naturalmente il problema si presenta diverso nei radar 

Wt E EAETT UE UNCTUS DONE UOIODeTOPe ERES RES ran 

meteorologici, in cui saranno richieste alte frequenze per 
;,,osservare appunto le perturbazioni meteorologiche. 


———-p-altra parte per grandi valori di 2T af si arriva nel- 


la regione ness in cui la OPBEBCHECELUC dpi il ru 


valore 'Tra49. oo Os (Dese Sel. eue 6 eo ooueols oxro. of 

Esiste poi una regione dutenedra di m À "s cui 
"e^ possibile osservare (e quindi sfruttare) picchi dell^or- 
| dine di qualche dB. pXp Ec M M 

Pertanto grande importanza assume la scelta della fre- 
quenza di lavoro in relazione alla propagazione nel mezzo 
libero volendo tener conto anche delle perdite per assorbi- 
mento atmosferico. 

In particolare in assenza di precipitazioni, l^attenua- 
zione delle onde elettromagnetiche nella loro propagazione 
e^ dovuta alla presenza di ossigeno e vapor d'acqua. Detta 
attenuazione viene normalmente definita tramite il coeffi- 
ciente di attenuazione una via & in dB/km; in altre parole 


per valutare l'attenuazione relativa ad un percorso R (anda- 
ta e ritorno 2R), bisognera" moltiplicare Q4 per 2R. 
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Fig.1.24 - Assorbimento atmosferico. 
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In fig.1.24a) e^ mostrato l^andamento di a per l^ossige- 
no O0, e per il vapor d'acqua (H50). Si notera^ che mentre il 
vapor d^acqua ha due picchi di potes a 22.24 e 184 GHz, 
l^ossigeno presenta risonanze a 60 e 118 GHz. Nella stessa 
figura e^ rappresentata l^attenuazione della atmosfera in 
condizioni standard (calcoli piu' elaborati per tener conto 
della variazione dei gas che compongono l^atmosfera con 
l^altezza sono disponibili in molti testi specializzati (v. 
ad es. [1])). Si notera che, qualora si voglia operare con 
frequenze superiori a 30 GHz (onde millimetriche), per otte- 
nere un/alta risoluzione spaziale (a pari dimensioni di an- 
tenna) e quindi anche scarsa disturbabilita^, converra^ la- 
vorare in due zone particolari o "finestre" a minima at- 
tenuazione intorno a 35 e 95 GHz.| 
Peraltro e^ disponibile un'ampia letteratura sull^ef- 
fetto delle precipitazioni, in particolare nella fig.1.24b) 
Sono riportati ancora degli andamenti medi di attenuazione 
chilometrica al variare della intensita^ della pioggia e per 
diverse condizioni di visibilita^ in caso di nebbia. Da que- 
sti andamenti di tipo sperimentale e^ possibile desumere che 
jper onde di À inferiore a qualche cm le nubi e le precipita- 
|zioni si comportano praticamente come ostacoli riflettenti, 
EGO. la presenza di bersagli.| 
^ — Un altro fenomeno da tener presente nella scelta della 
frequenza di trasmissione e^ legato alla rifrazione, che, 
| come e^ noto, consiste nella deviazione del raggio elettro- 
magnetico dalla sua direzione di propagazione quando la den- 
sita^ del mezzo in cui si propaga non e^ costante. Per il 
fatto che la densita^ e la temperatura dell'aria varia con 
l^altezza l^onda relativa al segnale radar si incurva verso 
il basso, cosi^ che e^ possibile la rivelazione di oggetti 
ed ostacoli posti anche dopo l'orizzonte geonetrico. jPer una 
|prima valutazione analitica di questo effetto si e^ deciso 
di assumere come modello della terra una sfera il cui raggio 
e^ pari a (4/3 di quello reale [2] e quindi considerare 1a 
propagazione puramente rettilinea. M 
^ Altri effetti di propagazione anomala sono legati ad 
una piu' marcata variabilita' dell'indice di rifrazione 
,dell'atmosfera ne nasce l'effetto di super rifrazione o ef- 
||fetto condotto che consente di aumentare ancora la portata 
|fisica del radar. Anche questo fenomeno non e^ indipendente 
dalla frequenza usata, infatti i condotti hanno altezza 
modesta (inferiore ad una decina di mt), pertanto le onde 
centimetriche e decimetriche risentono maggiormente di que- 
sto effetto mentre per À maggiori l'effetto e^ poco sentito. 
Converra^ ora dare un cenno alla problematica della 
riflessione delle onde radio e quindi vederne l^influenza 
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nei radar. 

I problemi che nascono sono dovuti essenzialmente al- 
l^interazione, in corrispondenza dell'antenna ricevente di 
un sistema radar, tra quella parte del segnale di ritorno da 
un determinato bersaglio che raggiunge direttamente il ra- 
dar, e quella parte che, prima di raggiungere l^antenna ri- 
cevente, viene riflessa dalla superficie, ad es., del mare o 
del terreno. 

Questo spiacevole fenomeno di interazione risulta par- 
ticolarmente accentuato per bersagli con bassi angoli di e- 
levazione, in genere dell^ordine di grandezza dell^angolo di 
apertura del fascio d^antenna. Facendo riferimento ad un ra- 
dar d^inseguimento, converra^ osservare che come risultato 


piu" evidente di questo fenomeno (che va sotto il nome di 
jnella stim: stima dell'angolo di elevazione del bersaglio e conse- 
|guentemente la perdita di efficacia dell'inseguimento stes- 


i/so. 


L^entita^ con cui si manifesta il disturbo in oggetto 
dipende da diversi fattori quali l^angolo di elevazione del 
bersaglio, la sua distanza dal radar, la natura del terreno 
etc.. 

I fenomeni di riflessione superficiale possono essere 
classificati come fenomeni 
e di riflessione speculare e 
- di riflessione diffusa 

Mentre i fenomeni di riflessione diffusa possono essere 

acilmente ridotti mediante tecniche di agilita^ in frequen- 
73, piu. critica si presenta la fenomenologia speculare spe- 
cie nella regione del lobo principale; questo effetto e^ e^ do- 
vuto in particolare alla presenza di superfici riflettenti 
considerate liscie quando si opera con bassi angoli di ele- 
vazione. 

In fig.1.25 e^ rappresentata la situazione geometrica 
con riferimento alla riflessione speculare avendo indicato 
con h, e h, rispettivamente l^altezza dell^antenna e del 
target econ j l'angolo di radenza (grazing); nel caso di ri- 
flessione speculare i segnali riflessi dal terreno infatti 
possono essere sSupposti provenire da un solo punto., Essi 
giungono con uno sfasamento variabile e dipendente dalla 
geometria radar-bersaglio e dal moto del bersaglio stesso. 
Tale sfasamento, come e^ possibile dedurre immediatamente 
dalla schematizzazione di fig.1.25, e^ dato dalla relazione: 


n 


AR e 
(1.92) $ 227m. x A 4T 


^ 


h *$ 
& t 
À E $s 
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dove T - e^ l'altezza del radar 
$57 l'angolo di elevazione del bersaglio, che in o- 
gni caso verra' ipotizzato di piccola entita^ 
per modo che tg $,"vsen $,v6 


5. m la fase del coefficiente di riflessione che ver- 
ra^ ipotizzato pari ac (ric. fenomeno riflessio- 
ne). feos àoo* 


1 


/3 (h, -h.) 
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Fig.1.25 - Schematizzazione del fenomeno di riflessione (una 
via). 


Il risultato della combinazione delle due onde diretta 
e riflessa puo essere valutato dalla (1.92) ed in fig.1.26, 
,e^ riportato il corrispondente effetto per un coefficie 
di riflessione a modulo unitario, che in realta^ i ha modes 
riscontro in pratica. 


Fig.1.26 - Diagramma d^antenna a lobi causata dalla presenza 
del terreno, come superficie piana perfettamente rifletten- 
te. - 
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In altre parole la presenza di una superficie piana ri; 
flettente fa si^ che il diagramma di copertura in elevazio- 
ne, di tipo continuo, si trasforma in una struttura a lobi 
(fig.1.26). In particolare l^angolo relativo al primo lobo 
si ottiene immediatamente ponendo nella (1.92) $-27T (per 


$g77): S apes e» qQDY qr ph WE OOAAR TN WO vu Uxor xao 001 Wu) PUN 
(1.93) $c d B & i (in radianti) 
; tl ^ dh. CÓA£SR. | - 


dove À ed h, sono espresse nelle stesse unita^ di misura. 
Pertanto se si vuole una copertura per angoli bassi, 
l^altezza dell'antenna radar dovrebbe essere elevata e la 
lunghezza d^onda dell'energia irradiata sufficientemente 
piccola i» abre peris phi gite S Te Fremuemse del se 


zione. 

———— 7 [n realta^ in fig.1.25 e^ schematizzato solo un modo 
particolare relativamente a come puo^ avvenire la rifles- 
sione, infatti sara possibile considerare che sia in andata 
i(Antenna-Target) che ai ritorno l'onda arrivi al target dopo 
| ri£lessione.|Quindi esistera/ anche un segnale che, rispetto 
al diretto, dara' luogo ad uno sfasamento doppio di quello 
riportato in (1.92), naturalmente detto segnale risultera^ 
attenuato secondo il quadrato del coefficiente di riflessio- 
ne. 
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Onde analizzare in qualche modo l^importanza della ri- 
flessione speculare e^ stata condotta un^analisi su due 
radar tipici operanti in banda X e in banda K [17]. In tab. 
1.2 sono riportate le caratteristiche piu' salienti dei due 
$iS$temi radar e 1e condizioni operative; in particolare D 
indica la larghezza del fascio di antenna di tipo "pencil", 
avendo ipotizzato una pari area geometrica per le antenne 
dei due radar. La regione della riflessione nel lobo prin- 
cipale e^ delimitata dai valori(h hi (valutabili dalla geo- 
metria di fig.1.25) riportati nella stessa tabella. 

In accordo con quanto "indicato in [16], 1a deviazione 
standard superficiale (c, )|("rms surface height variation") 
e^ stata assunta pari a 0.25 m, valore tipico di una super- 
ficie a media rugosita". Considérándo un'altezza del target 
inferiore a 20m, il coefficiente di rugosita^, ( cu/ 2) 
sen U , assume i valori ancora riportati nella stessa tabel- 


la. 
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Dalla valutazione del coefficiente di riflessione spe- 
culare e diffuso riportato in fig.1.27 [16] e^ possibile im- 
mediatamente individuare 1^ importanza della regione di ri- 
flessione speculare per le applicazioni indicate. 

Quanto sopra detto e' naturalmente confermato dalle in- 
dagini sperimentali e dai problemi indotti nelle singole ap- 
|plicazioni, in Sgt modo nei sistemi di inseguimento, co- 
| me  gia^ indicato.| 

^ A Verra^ ora Siubiesitn il modo con cui viene influenzat 
1o spettro doppler di un bersaglio dalla presenza del "mul. 
|tipath" ancora nel caso di superfici di riflessione per- 
|fettamente piane e liscie (riflessione speculare).| 
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In realta^ allo sfasamento di cui nella (1.92) corri- 


sponde uno. scostamento di frequenza tra raggio diretto e 
|eieiesso. data da Y 


2h. $ 
1 dó a *t 
(L9) M Qt dec xs 
dove $$, rappresenta la velocita^ angolare (in elevazione) 
presentata dal bersaglio nel suo muoversi, che nel seguito 
verra ipotizzato parallelo al terreno. 

D^altro canto per bersagli a grande distanza e per 
h,^5h, e^ possibile scrivere: 


(1.95) &Q*—E 
óà z E RTS R E hor 
? »-? ^ 


dove * (a? 
he e^ ]1l^altezza del  bersaglio dal terreno (v.fig.1.25) 
R e^ la distanza radar-bersaglio. 


Per $, Si ha allora: 


(1.96 ) 


dove V e^ la velocita^ del bersaglio. 


Sostituendo l^espressione trovata per 4 nella (1.94) 
si ha: 


2h:h,. V 


R23 


(1.97) | ^£yl* 

Lo scostamento in frequenza (1.97) puo essere conside- 
rato anche rivedendo la situazione di fig. 1.25, come quella 
riportata in fig.1.28 che consente forse una piu/ immediata 
visualizzazione del fenomeno. Il raggio reirradiato diretta- 
mente dal bersaglio e quello dopo riflessione danno luogo in 
A ad una somma di due segnali, il cui scostamento doppler e^ 
pari a: 
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(1.98) l^£| - 


IIS 7S TEM TEMO XU 
Vcos $, Vcosór)* " ( 2 2 ) 2 


Jm 


che si identifica con la (1.97), a meno di un 2 che corri- 
sponde ad er considerato la doppler relativa all^onda di- 


getta rispetto a quella doppiamente riflessa, mentre nel ca- 
SO che precede ci si riferisce ad un segnale r esso una 
PE E a ————MMÁÓ P —ÓÀsL t —M— 


sola volta. 


Fig.1.28 - Diversa  schematizzazione  dell'effetto di ri- 
flessione. 


Il problema "multipath" si pone quindi come separazione 
angolare sulla base delle direzioni di propagazione delle 
onde elettromagnetiche e come separazione spettrale fra rag- 
gio riflesso direttamente dal target e raggio dovuto alla 
riflessione del terreno. 

Nella fig.1.29 e^ riportato l^andamento della eq.(1.97) 
in funzione dell^altezza h, del bersaglio e parametrizzando 
le curve rispetto alle velocita^ tipiche di un aereo di 300 
m/s e 500 m/s e alle lunghezze d^onda di 0,03 m (banda X) e 
0.01 m (banda Ka); inoltre si e^ assunto che l^aereo si tro- 
va ad una distanza di 10 km dal radar e l'antenna radar sia 
posta ad un^altezza di 20 m dal suolo. Sulla scala delle a- 
Sscisse e^ riportata anche l^indicazione dell^angolo d^eleva- 
zione in gradi. 

Pertanto e^ possibile notare che in banda X la richie- 
sta risoluzione in frequenza e^ di .l-1 Hz per i casi di in- 
teresse (h,-10-100 m). 

Dall^esame della fig.1.29 e dall'eq.(1.97) si puo* no- 
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tare come l^allargamento dello spettro sia estremamente 
contenuto nel caso di un aereo ("target") che si trovi a 
grande distanza dal radar o che stia volando a bassa quota, 
ma diventa di un certo interesse nel caso che il bersaglio 
si avvicini. Naturalmente questo scostamento in frequenza 
dovra^ essere messo in relazione con la larghezza di banda 
derivante dalla fluttuazione del bersaglio. 


4057 «947 $. ud 


Fig.1.29 - Andamento dello scostamento in frequenza fra echi 
diretti e riflessi in funzione della quota del target. 


In ogni caso puo^ essere dimostrato che la richiesta 
risoluzione con tecniche convenzionali di analisi spettrali 
e^ praticamente impossibile da ottenersi. 

Infatti nelle tecniche convenzionali al Af corrisponde 
un tempo di analisi ^t uguale all'inverso di f; durante 
questo At il target si muovera' di un AR a cui corrisponde- 
ra^ a sua volta uno spostamento in frequenza, Afi dato dalla 


2v ue" Edw 
; [cos—;— 7 COSk—R je 
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La tab.1.3 mostra l^entita^ dello spostamento in fre- 
quenza per un aereo che vola a velocita^ e quota costante 
(h,-10 m, h,-50 m, v-500 m/sec). 


Tab.1.3 


X K 
(412.03 m) (42.01 m) 


Ryax (K0) 


Af (Hz) 


Ats 1/ fy (sec) 


AR (km) 


Afi (Hz) 


(*) V2500 m/s. 


Comparando Af a Af, e^ facile dedurre che le tecniche 
convenzionali sono praticamente inutilizzabili specie se si 
considera un bersaglio che operi qualche manovra. 

Pertanto spesso vengono prese in esame tecniche di su- 
perrisoluzione che almeno in linea di principio si mostrano 
particolarmente interessanti [17]. 

Converra^ in realta^ osservare ancora che l'ampiezza 
della componente spettrale riflessa dipende dal coefficiente 


di riflessione speculare (05 .) del terreno il quale indica, a 
meno di fattori moltiplicativi che tengono conto ad es. del 
guadagno d'antenna, la porzione di potenza del segnale pro- 


mE dal target che viene  riflessa specularmente dal 


terreno verso il radar. 


D^altra parte e^ possibile scrivere (v. [16]) 


T) f) x Y) J AN " 
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e quindi p, dipeude da c (parametro caratteristico del ter- 
reno), da) e dulicangulo V definito in fig. 1.25 e poiche^ 
per quest^ultimo vale la relazione: 
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heth, 


si vede che Ps viene a dipendere dall'angolo d^elevazione 
del bersaglio. Per quanto detto e^ possibile asserire che 
l'effetto del segnale riflesso aumenta al diminuire dell^an- 
golo di elevazione vero del bersaglio; inoltre dalla fig. 
1.29 si nota che, nello spettro doppler del segnale ricevu- 
to, le frequenze laterali dovute al multipath sono vicine 
nel caso di bassi angoli di elevazione mentre sono piu' Ion- 


tane nel caso di angoli piu' grandi.) 
utto cio" c a presumere che spostamenti in frequenza 


ampi sono caratterizzati da bande laterali di ampiezza non 
troppo accentuata e viceversa nel caso di spettri stretti. 
Una diversa tecnica di separazione dei raggi diretti 
dai riflessi puo aver luogo con i cosiddetti "radar ad 
array", di cui si discutera^ nel seguito. In questo caso la 
separazione avviene sulla base della dislocazione spaziale 
dei vari array, con cui e^ possibile analizzare le diverse 
angolazioni dei vari fronti d^onda e quindi la direzione di 
provenienza dei vari ritorni e/o emissioni. In realta^ si ha 
una dualita^ con il problema di cui sopra e potranno essere 
applicate ancora le varie metodologie di superrisoluzione. 
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2. MODELLI DEI SEGNALI RADAR 


2.1. Introduzione. I bersagli 


Nella descrizione della equazione radar e^ stata intro- 
dotta la "cross-section" ( co) o area equivalente di un ber- 
saglio (target), come sezione equivalente di un conduttore 
ideale utile alla valutazione dell'energia riflessa dal ber- 
saglio o in altre parole come l^area di un conduttore ideale 
che intercetta quella quota parte di energia che, reirradia- 
ta uniformemente in tutte le direzioni, produce un^eco ugua- 
le a quella prodotta dal bersaglio reale. 

In realta^ per i bersagli comuni non esiste una rela- 
zione semplice che lega l^area equivalente all^area effet- 
tiva. 

In tab.2.1 sono riportati i valori tipici di co per al- 
cuni velivoli militari e civili riferiti alle bande radar L 
ed S e converra^ notare.che G e^ funzione crescente dell^a- 
rea effettiva. 


e: " Tab.2.1 à " 
J i r TOC. 1 
: Qbx Kao Gl. Suo ouosto o0 exer2iQio 


DC 6 
DC 8 


Boeing 707 
Caravelle 
F 104 
F 80 


Naturalmente l^area equivalente dei bersagli aerei, 
cosi^ come delle navi, citta e terreni e^ funzione oltre 
che della À e dell^area effettiva, anche dell^angolo di os- 
servazione. 
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Inoltre le variazioni dell'assetto dei bersagli deter- 
minano fluttuazioni di ampiezza dell'eco ricevuta, che pro- 
vocano perdite di sensibilita^ in ricezione, di cui si deve 
tener conto nella definizione del minimo rapporto tra segna- 
le e rumore necessario per ottenere la "portata". 

I valori riportati in tab.2.1 sono quindi valori media- 
ti (9) su tutti i possibili angoli di osservazione, mentre 
nel seguito verranno descritti i modelli statistici. 

Onde voler riportare degli ordini di grandezza di altri 
possibili bersagli converra/ precisare che possono ritenersi 
tipici i valori di 3-7 m" per il 8 degli elicotteri, 0,4-0,3 
m^ per il c di bersagli mis$ilistici, 0,001-0,003 m^ per 
quello dei colpi, mentre per le navi converra* riferirsi a 
dei valori che vanno da qualche decina di m^ a qualche cen- 
tinaio. 

Per completare la panoramica relativamente alle carat- 
teristiche dei bersagli in tab.2.2 sono riportati oltre ai 
valori 9, di cui sopra, anche i rispettivi valori tipici 
delle velocita^ che saranno utili per le valutazioni delle 
frequenze doppler. 


Tab.2.2 


Tipo di bersaglio Velocita^ (m/sec) 


Nave 0 

Aereo 200-300 
Elicotteri 100 i" 
Missile 200-400 
Colpo 600-900 


(*) Lo spettro doppler degli elicotteri e^ particolar- 
mente largo ad opera delle pale. 


2.2. Modelli statistici dei bersagli 


I bersagli di notevole complessita^ sono generalmente 
descritti in termini della "cross-section", sia attraverso 
la sua distribuzione di ampiezza che attraverso il suo spet- 
tro di frequenza. In realta^ la "cross-section" di un bersa- 
lio e^ descritta usualmente in letteratura tramite la den- 
sita^ di probabilita^ del segnale ricevuto (in tensione) che 
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si suppone di tipo Rayleigh, cio significa che la densita^ 
della o diviene di tipo esponenziale: 


a-— 1 77 ). 
- iul ! op 
[! c»0 "n o. 


H 
(2.1) p (o)7-e j " 
G ! DU FM 


dove G e^ la cross-section media di cui valori tipici sono 
indicati nel paragrafo che precede. 

Un secondo tipo di densita/ di probabilita^ usato per 
la 0 e^ la: 
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Mentre la (2.1) si riferisce a bersagli di notevole 
complessita/ ossia ces ituiti da una molteplicita^ di 
"scatter" indipendenti di cui nessuno predomina rela- 
tivamente agli altri (molti aerei vengono modellati con una 
tale distribuzione), la (2.2) corrisponde al caso in cui si 
abbia un elemento di scatter di molto predominante e coesi- 
Stente con una molteplicita^ di scatter di dimensioni infe- 
riori. Per ogni distribuzione (2.1) o (2.2) e* possibile 
,considerare diversi tipi di fluttuazione. E^ possibile ad 

es. supporre che, anche se durante una singola scansione di 
| iens (ossia per ogni giro di 360? dell'antenna) nelle 
|gingole interrogazioni ("sweep") gli echi di ritorno sono 
;||leguali, essi variano da scansione a scansione: in tale modo 
i ritorni possono essere considerati estremamente correlati 
|da sweep a sweep ed indipendenti da scansione a scansione 
(fluttuazioni lente); peraltro e^ possibile al contrario 
|;ritenere che gia' da sweep a sweep detti echi siano da 
 ritenersi indipendenti (fluttuazioni rapide). 

Nascono quindi quattro modelli che, sulla base dei 
classici lavori di Swerling, vanno sotto il nome: 


Swerling 1 P.C 9) fluttuazioni lente 

2 Pa (0) fluttuazioni rapide 
d 3 Pg 5o) fluttuazioni lente 
x 4 S 9) fluttuazioni rapide 


(*) Sara^ sufficiente ricordare come la distribuzione Ray- 
leigh corrisponde a quella di un rumore rivelato di invilup- 


po. 
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associando ogni tipo di fluttuazione alle diverse densita^ 
di probabilita^ proposte (2.1), (2.2). 

Pertanto i vari concetti di probabilita^ di rivelazione 
e di falso allarme andranno rivisti sulla base di questi mo- 
delli e le tecniche di integrazione in azimut (per ottimiz- 
zare la rivelazione, tenendo conto del tempo di insistenza 
del fascio di antenna sul bersaglio e delle varie scansioni) 
dovranno contenere i modelli sopra indicati. 

In termini spettrali le considerazioni relative ai vari 


|Imodelii possono essere poste LINNACLUMERR .lo spettro relati- 
|vo a c del tipo) —— "T 
———MM—— , 
^ , l 
e? 7M et — Ae 
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E un j J —— ) L— 

fa. Ü 
ossia come un rumore a banda larga con densita^ spettrale 
monolatera W. che passi attraverso un filtro del tipo RC di 
banda pari a f,(-(1/2T7RC)). La funzione di correlazione 
relativa alla (2. 3) diviene (antitrasformando . Ja (2. 3) 


secondo Fourier: Teor. di Wiener e - Khintchine), 


W r£, -|* |2v £ 
a a 


(2.4) R(T)- ——-e 


|pertanto la potenza della cross-section e^ W,*7f /2 ed il 


tempo di correlazione t, z 1/(2f, Jed 

Naturalmente a seconda dei V INBES converra^ collegare 
f. alla frequenza di ripetizione (f,.) o di scansione (f.) 
(mod. Swerling 1 e 3: £ (X£ XX£.), mod. Swerling 2 e 4 


f»f.). 


2.3. Cenni sulla influenza degli effetti secondari sulla e— 
quazione radar 


Definita in qualche modo la sezione equivalente dei va- 
ri bersagli converra^ riprendere l^equazione radar (1.11): 


^ c? ka - 
(245) P SL NCEUUM 
(47T)'R L 
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dove e^ stato introdotto il coefficiente P, detto fattore 
di illuminazione, per tener conto delle variazioni del campo 
elettrico a causa delle interferenze dovute alla propagazio- 
ne in ambiente reale. F tiene conto quindi di tutti gli ef- 
fetti di propagazione anomala cui si e^ fatto cenno nel pa- 
ragrafo 9 del cap.l. 

In particolare converra^ riferirsi alia riflessione del 
terreno, che ha portato al diagramma di antenna a lobi di 
cui in fig.1.26, riproposto in fig.2.1. 

Pertanto, definendo con G il guadagno massimo di anten- 
na (come gia^ introdotto nella (1.14)), qualora il bersaglio 
si trovi nella regione definita da 6ó,, di cui in fig.2.1, 
bisognera^ tener conto della deformazione del fascio di an- 
tenna (primo lobo) introdotta dalla superficie riflettente e 
cio potra^ essere fatto valutando convenientemente 1^e- 
spressione F. 


ponthanbio 
l 
[ 


he 


Fig.2.1 - Effetto della riflessione 


In altre parole detta h, l^altezza dell'antenna (tra- 
scurata nel disegno di fig.2.1), individuata la posizione 
del bersaglio tramite la sua distanza R dall'antenna e l^al- 
tezza dal terreno h si e^ nel primo lobo (effetto della 
riflessione) se (v. n. 93)): 


P EM T 
Wo d 9 **9* f. ta s 


- 


e^ possibile pertanto definire distanza critica la: 


hh 
* 
(2.7) BO E 


La valutazione di F per R » g* (v. [4]) comporta una 
sua dipendenza inversa da R e quindi P. per la (2.5) va se- 
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condo Ld come riportato schematicamente in fig.2.2. 


40 
bersaglio 


20 


R (km) 
(scala log) t(usec) 


Fig.2.2 - Rappresentazione della potenza in ricezione per un 
particolare bersaglio al variare della distanza. 


Naturalmente la distanza critica, cosi come definita 
"nella (2.7), doyra* essere modificata se gia a distanze in- 
feriori alla R interviene l'effetto della curvatura ter- 
| restre. 
La distanza al di sopra della quale si escé dalla visi- 
bilita^, si ottiene facilmente con considerazioni geometri- 
che dalla schematizzazione di fig.2.3. 


" 
E T h 


Fig.2.3 - Schematizzazione per la valutazione della portata 
ottica. 
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(2.8) RI 2/2 ka( Vh, *Yh) 


t 


dove: 


a 7 raggio terrestre «6370 km 
k - 4/3 (coeff. per tener conto della rifrazione) 
h,7 altezza dell^antenna 
h 


t" altezza del bersaglio 


E^ possibile dimostrare che anche in,questo caso, in 
prima approssimazione, la F per R » R lD? diviene in- 
versamente proporzionale a R. 

Pertanto e^ possibile ritenere valido, per una prima 
valutazione, l'andamenfo a tratto continuo di fig.2.2 dove 
pgr distanza critica R va inteso il valore piu' piccolo tra 


R eR , (v. (2.7) e (2.8)). 


2.4. Sezione radar equivalente per il clutter 


La rivelazione di un bersaglio radar comporta, come si 
e^ detto, la sua differenziazione dal rumore e dagli echi 
riflessi dall^ambiente che lo circonda. Tale ambiente e^ in- 
dividuato con il termine di "clutter". Lo stesso termine e^ 
utilizzato per identificare anche i segnali riflessi da tut- 
ti i bersagli naturali che mascherano il segnale utile, e, a 
seconda della sorgente interferente, si parla di clutter di 
terra, di mare e atmesferico. 

Il segnale di clutter e^ fondamentalmente identificato 
da: la legge della densita^ di probabilita' dell^ampiezza 
dell^eco, la sezione radar equivalente (che consente di va- 
lutare la riflettivita normalizzata e quindi la potenza 
ricevuta dal radar) e lo spettro di potenza. 

Nelle pagine che seguono vengono indicate alcune leggi 
jJdi densita^ di probabilita^, e poi verra^ esaminata la di- 
|todi di valutazione della sezione radar equivalente del 
|clutter. E 

Per quanto concerne l^entita/ della potenza riflessa i 
clutter di tipo superficiali come ritorni dal mare e dalla 
terra verranno descritti dalla "riflettivita/ superficiale" 
o sezione media (cross-section) per unita di superficie, 
definita dal parametro adimensionale 


(2 .9) ( c? En 8/47. [soause28.] 
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dove O e^ la sezione media equivalente radar (cross- sec- 
tion) (da inserire nell^equazione radar), Ac.je^ l'area illu- 
minata dal radar. ; 

Una superficie, che abbia un c9-0,1, sara^ equivalente 
dal pynto di vista radar ad una sezione di 1/10 di m^ per o- 
gni m* di sezione che compare nel fascio radar. 

Nel caso di scatter di volume, come per i ritorni atmo- 
sferici, il parametro corrispondente a c e^ (riflettivita^ 


volumetrica) P- 
f WINA 
C77 oou ne 


(2.10  n56/V (m 1) 


espresso in unita/ di sezione equivalente radar per unita? 
di volume. 

Valori tipici medi di 9? e n sono riportati in tab.2.3, 
dove seno anche riportati alcuni valori dic per il clutter 
puntiforme (torri, pali...) [10]. 

Spesso si introduce la riflettivita^ normalizzata: 


o "9j 
(2.11) Ao /sen y 6.7 vd 
dove U e^ l'angolo di inclinazione del fascio d'antenna ri- 
spetto all^orizzontale, detto angolo di "grazing" o radenza. 

In realta^ A, e^ approssimativamente indipendente da 
stesso e, per superfici ruvide, anche dalla polarizzazione. 

Converra/ ora dare un cenno piu! specifico sulle enti- 
ta^ dei valori della riflettivita^. 


a) Clutter di mare 


In fig.2.4 e^ riportato un tipico andamento di eas 
(2101ogc?) in funzione di j . In esso sono distinguibili tre 
zone cosi che per y « Ll Si e^ in condizioni di osservazio- 
ne quasi orizzontale e, per effetto del mascheramento di 
un'onda sulle successive e la riflessione del mare, si ha 
una rapida diminuzione di c9. 

Analogamente per U? U, si e^ nella regione di incidenza 
praticamente verticale dove prevale un meccanismo di rifles- 
sione speculare dovuto ad elementi di dimensioni maggiori 
della ^ e quindi c? cresce notevolmente. 

In fig.2.5 sono riportati degli andamenti ottenuti da 
vari sperimentatori e l^andamento corrispondente ad un mo- 
dello che e^ caratterizzato dalla relazione (v. tab.2.3): 


(2.12) 7 - 50 * 2.K, * seny lag EM 


c?| 
dB 


100 


vq 
dove: di de ia 
V e^ l'angolo di grazing zc o0 m Mag d — 
À  e* la lunghezza d^onda E : A ESES 


Kg e^ lo stato del mare secondo la scala Beaufort. 


Fig.2.4 —- Andamento tipico di c? per clutter di mare in fun- 
zione dell^angolo di "grazing". 


k 90 
S4 SABE MODELLO 
nem HATEAN - * —* —-GUINARD 


Fig.2.5 - Andamenti sperimentali di 5? e modello analitico. 


Indicazioni sui possibili valori di K, sono riportati 
in tab.2.4 in funzione dell'altezza delle onde e della velo- 
cita^ del vento. 

Il modello (2.12), che appare abbastanza aderente alla 
realta^, fornisce la dipendenza della g? del mare oltre che 
dal suo stato anche dalla Ausata. 


Tab.2.3 — 


Riflettività 
Clutter à (m) Condizioni 
n (n71) 


clutter 
puntiforme 


7-50*2Kg 
(* 
*seny| 474 4g 


c?| 
dB 


pioggia 
(per r mm/hr) 


(*) Stato del mare secondo la scala Beaufort. 


Valori tipici di riflettività. 


Parametri per condizioni tipiche 


TOI 


Tab.2.4 [4] 


VELOCITA' DEL VENTO (m/i) : 2 25 3 35 4 45 5 10 15 20 25 30 3$ 


eet 


DESCRIZIONE DEL VENTO eii ien yea TEMPESTA 
DURATA NECESSARIA DEL VENTO (hl) 55 20 25 30 E 
ALTEZZA DELLE ONDE (re) 0.3 O06 - 12 18 24 3 45 6 75 9 12 16 18 


1 1 
5 6 : 

MOLTO | AGITA MOLTO 
GROSSO| TO AGITATO PRECIPITOSO 


4S 60 90 120 150 180 


n 2 3 
cr Roc uds EE 
CALMO 
RATO 


LUNGHEZZA DELLE ONDE lm) : 12 18 24 200 


VELOCITA' DELLE ONDE (m/sec] 175 20 225 2527530 


PERIODO ONDE (sec) 
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In fig.2.6 sono riportati degli andamenti medi che me- 
glio chiariscono la dipendenza di c? dalla frequenza di tra- 
smissione oltre che dal tipo di polarizzazione adottato. 


VERT.) 


-——À AZ 
—. X(POL.OR. 
vec (POL.OR.) 


7-50 MHz (POL.OR.) 


[o] 20 40 60 80 90 


Fig.2.6 - Andamento in condizioni medie di 9? al variare 
della polarizzazione e della frequenza in trasmissione [9]. 


Converra' notare che il modello (2.12) e^ sufficiente- 
mente aderente alla realta^ nel caso di polarizzazione ver- 
ticale ed e^ relativo ad una media dei valori misurati nelle 
varie direzioni del vento.|Nel caso di polarizzazione oriz- 
zontale i valori di Go? sono abbastanza inferiori a quelli 
della corrispondente polarizzazione verticale per bassi va- 
lori di U e tendono a questi ultimi al crescere del moto on- 
doso. 


b) Clutter di terra 


Considerazioni analoghe a quelle svolte per il clutter 
di mare possono essere riportate per il clutter di terra, 
dove sono disponibili una gran quantita^ di dati sperimenta- 
li. Anche in questo caso dovra^ essere analizzata la dipen- 
denza di c? da: 
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- angolo di "grazing" 
- polarizzazione 
— frequenza di trasmissione. 
Converra^ osservare che spesso si fanno delle classifi- 
cazioni del terreno che puo^ essere: 
- liscio (se il valor medio delle irregolarita^ superficiali 
e^ inferiore a A) 
- rugoso (se il valor medio delle irregolarita^ superficiali 
e^ superiore a A). 
Nelle bande radar tipiche (v. fig.1.24) si cade quasi 
sempre in terreni di tipo rugoso. 
Un altro tipo di classificazione e^ riportata in tab. 
2.5. 


Tab.2.5 


pem um 
A 
B 
C 


liscio deserti, laghi, asfalti... 

misto terreni rurali, collinosi... 

movimentati terreni montani con asperita^, 
aree urbane... 

boscosi terreni con piante alto fusto... 


In fig.2.7 sono riportati alcuni andamenti, che riassu- 
mono un complesso di dati sperimentali, determinando le zone 
ammissibili. In essi e^ possibile rivedere le "zone d^ombra" 
caratteristiche dei vari angoli di "grazing" analoghe a 
quelle del clutter di mare; queste zone (nei loro valori me- 
di) sono dettagliate in fig.2.8, mentre in fig.2.9 sono ri- 
portate le zone ammissibili per una notevole inclinazione 
(circa normale) del fascio d^antenna. 

Osservando gli andamenti di fig.2.7a) e b) e^ possibile 
notare la scarsa dipendenza della polarizzazione, pur osser- 
vando che la polarizzazione orizzontale comporta dei valori 
di c? inferiori di qualche dB rispetto a quella verticale. 
D^altro lato la polarizzazione incrociata comporta rispetto 
alla polarizzazione diretta, una diminuzione di 5-10 dB. 

Per quanto concerne l^andamento di 9? con la frequenza 
e^ possibile riferirsi agli andamenti di fig.2.10, che, sono 
approssimativamente lineari. 


c) Clutter atmosferico 


Per il clutter atmosferico sono stati approntati diver- 
Si studi e quindi diversi modelli. In tab.2.3 e^ riportata 
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una legge per la "riflettivita^ volumetrica" per la pioggia, 
in fig.2.11 e^ mostrato l'andamento di n in funzione della 
entita^ della precipitazione per neve e pioggia. Tutto cio^ 
ipotizzando che la polarizzazione in trasmissione e ricezio- 
ne siano adattate. 


20 
10 
o 
-10 
-20 SS a) 
i DZ 
-40 città zd 


terreno coltivato- B 


-50 tc asfalto -A 
L—3 cemento 
-60 
O 10 20 30 40 50 €60 70 80 90 
20 
[o] 
-. |aB 
[9 
-( a 
-20 SSSSSSSSSS S b) 
-30 
-40 città -C 
terreno coltivato- B 
-50 asfalto ^—A 
L3 cemento 


O 10 20 30 40 50 60 7O 80 S0 


Fig.2.7 - Zone possibili della c? per clutter di terra 
a) polarizzazione orizzontale [9] 
b) polarizzazione verticale [9] 
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Fig.2.8 - Andamento di c? per piccoli valori dell'angolo di 
"grazing" (v. tab.2.5). 


o 
c? |. 
lan 3800 MHz 
EZA1laghi 
?0 


fattorie 
città 
foreste 


E | (90 
Oo 5 10 15 20 


-U) 


Fig.2.9 — Andamenti di co? medi per incidenza quasi vertica- 
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4 5 6 7 8 9 10 (Gliz) 


Fig.2.10 - Andamento di c? per diversi tipi di clutter (v. 
tab.2.5) al variare della frequenza di trasmissione. 


r (mm/hr) 


0.1 1.6 10 100 1000 


Fig.2.11 - Riflettivita^ volumetrica in funzione della pre- 
cipitazione. 


In realta^ poiche^ le gocce della pioggia sono sferi- 
che, o quasi, mentre gli aerei sono bersagli complessi allo- 
ra l'energia riflessa dalla pioggia e dagli aerei sara' af- 
fetta  differentemente dalla  polarizzazione dell'energia 
incidente; cio fa intravedere dei miglioramenti possibili, 
con opportuna polarizzazione, nel rapporto bersaglio clutter 
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atmosferico (S/C4). Infatti un^onda polarizzata circolar- 

mente, che interessi un oggetto di tipo sferico, e^ riflessa 

ancora come onda a polarizzazione circolare con senso dí ro- 

tazione opposto e quindi puo^ essere rigettata dall'antenna 

che l^na generata. Nel cáso di un oggetto complesso, come un 
| aereo, l'energia riflessa e^ piu/ o meno egualmente divisa 
j tre i due sensi di rotazione e quindi puo^ essere intercet- 
| tata dall'antenna in trasmissione, pertanto si puo^ predire 
| facilugnte uu miglioramento nel rapporto bersaglio clutter 
latmosferico. 

Naturalmente detto miglioramento dipende da quanto buo- 
na e^ la polarizzazione circolare ossia dal rapporto di el- 
litticica^ disponibile in pratica: 24 dB di miglioramento (o 
rapporto di soppressione) sono possibili teoricamente con un 
rapporto di ellitticita^ (in tensione) di 0,94. Il rapporte 
di soppressione e^ infatti definibile dalla relazione 


(2.13)  R.S. - 20 log ae2)/ 1-6?) 


dove € e^ il rapporto di ellitticita^. In verita^ migliorare 
detto rapporto oltre un certo limite in genere non e^ conve- 
niente per il fatto che le gocce non sono perfettamente sfe- 
riche specialmente in situazioni torrenziali, cosi^ che rap- 
porti di miglioramento in S/C,4 maggiori di 15 dB sono diffi- 
cili da ottenere, raggiungendo spesso non piu; di 5 o 6 dB. 


d) Distanza critica: aree e volumi effettivi 


Per quanto concerne la dipendenza dalla distanza con- 

verra/ riprendere l'equazione radar (v. (1.11) e (2.5)) e 1e 
.considerazioni del paragrafo che precede. 

Quanto detto allora vale anche per un bersaglio con e- 
stensione superficiale (clutter di area) e se e^ costituito 
da piu/ "scatter" dislocati verticalmente sul terreno con 
distribuzione piu o meno uniforme. 

Naturalmente per un clutter di tipo superficiale potra^ 
essere assunta come "distanza critica" ]la R, derivata 
direttamente dalla (2.8) (condizione di visibilita^ ottica) 
con hí70: 4 


: PSAL ower&«Q * 
(14) mRb-Y2kah — 7 de 


| 3 eQo ) 


- 


( My. heo. 


In realta^ il concetto di "distanza critica" e^ legato 
ad una distribuzione uniforme in distanza del clutter entro 
i limiti di portata del radar. Non esiste una tale distanza 
critica se esiste una discontinuita^ nella distribuzione. E^ 
il caso per esempio di un radar allocato su una costa del 
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^ Bu —J 


mare, che sia in grado di "vedere" la costa opposta. Tale 
costa agisce come un forte  riflettore, distribuito 


sui bersagli retrostanti. Effetto analogo si verifica in un 
radar navale, in cui, a parte l'effetto della costa, al 
crescere del moto ondoso, e con antenne puntate sull^oriz- 
zonte ottico, esiste un effetto di mascheramento di un 
fronte d^onda rispetto a quelli che lo seguono. 

Per definire completamente la 6 e quindi la P (9«(2.5); 
(2.1), (2.2), (2.9) e (2.10)) dovra^ ancora essere valutato 


Ae € V. 


Fig.2.12 - Schematizzazione per la valutazione 
a) di A. 
b) di V 


Riferendosi alla geometria di fig.2.12a, converra^ de- 
finire con 


l'apertura in elevazione del fascio di antenna 
l'apertura in azimut del fascio di antenna 
l'angolo di "grazing" 

l^angolo di incidenza. 


P Eon 


110 ur. T LEE 


Si notera! che, avendo considerato A e " aperture del 
fascio di antenna a 3 dB, e^ stato introdotto un coefficien- 
te di forma V2, per modo che $9/ /2 e 0. / /2 possano rappre- 
sentare le aperture in elevazione ed azimut di fasci rettan- 
golari equivalenti ai fasci reali di tipo sen x/x o gaussia- 

, ni. 
ondatus Nella ipotesi che la cella in distanza determinata da 
ime Cc sia contenuta nell'apertura in elevazione del fascio 
di antenna 


$ $ 
zi tgu«« 2-R:tg "s tgy«« s tg —— 


272 27/2 


ne viene da semplici considerazioni geometrich 


A cosj- ELyR— dt 
ossia ps : 
, ri ; n - M e 
(2.15) A, - SR — cg NE B a9 


dove l'ultimo passaggio vale per piccoli valori dell^angolo 
di "grazing". 

La potenza media in ricezione (v. (2.5)) per un clutter 
superficiale (v. (2.9) e (2.15)) diviene allora: 


G 6 : « ; gj 


' 
S pus ug. 


(4T )L 2/2 (Y Clu | sau, 


n Sugad 


er distanze inferiori alla critica 


ád opera del gia/ specificato coef- 
ficiente F'. Una vuppredtiUrion SINE Utes delle ansalHera- 
zioni di cui sopra e^ riportata in fig.2.2. 

Infine converra^ notare che nel caso del clutter di ma- 
re dovrebbe valere per la distanza critica la (2.7) dove he 
dovrebbe indicare l^altezza delle onde. In realta^ da misure 
sperimentali si e^ rilevato che tutto avviene come se l^al- 
tezza dei riflettori equivalenti fosse di molto inferiore a 
quella delle onde effettive. Allora anche per il clutter di 
mare converra/ ricorrere alla definizione di distanza cri- 
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tica, come determinata dalla portata ottica (v. (2.14) o an- 
che (2.8)). 

Per quanto riguarda il clutter di volume andra^ consi- 
derata la (2.10), doven e^ specificato in tab.2.3 e fig. 
2.11. Naturalmente dovra^ essere valutato il volume V e que- 
Sto potra essere fatto considerando ad esempio che il clut- 
ter interessi un^altezza H e tutto il fascio in senso azimu- 
tale. Considerando inoltre una dimensione in profondita^ pa- 
ri a ct /2 (dimensione dell^impulso) (v. fig.2.12b), ne vie- 
ne: : Q85 


Abe E. 
Y$ ^x H 

ct 9o » ns c 

(2.17) V -|— TR ——|H MR A cu 


/2 : i 


e nel caso che H sia limitato dalla larghezza trasversale 
del fascio si ha (vs fig.2.12b): 


—. 


(2.18) V» 2s -R 


Le (2.17) e (2.18) inserite tramite la (2.10) nella 
(2.5) danno luogo alle relazioni: 


à. H 
P G^2A 0 
CET MEM M "adi 
(^7 )'L EE(R) - ex 
4 


per cui si ha una dipendenza con la distanza secondo R^? [o] 


R?. Anche in questo caso dopo, la distanza critica la di- 
pendenza da R sara; o secondo R' o R'». 


2.5. Esempio di valutazione numerica del clutter 


Onde rendersi conto degli ordini di grandezza converra^ 
analizzare gli andamenti del clutter in funzione della di- 
stanza, per un radar le cui caratteristiche generali sono 
gia riportate nel par.8 del cap.l (equaz. (1.87) e seg.) e 
paragonarli a quelli di un segnale. 

Per quanto riguarda il clutter di terra dalla tab.2.3 
per radar in banda S e^ possibile assumere (v. anche terreno 
classe C di fig.2.10): 
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(2.20) c'|,--25dB — c?-10?2 2 3.1 19? 


Per il clutter di pioggia, riferendosi ancora alla tab. 
2.3, per r-4 mm/hr, si ha: 


(2.21) nmn»55- 10? 


Occorrera^ ora valutare l'area geometrica interessata 
(v. (2.15)) ed il volume V (ci si riferira^ al caso che tut- 
ta la dimensione verticale del fascio sia interessata dalla 
pioggia, v. (2.18)); allora dovra^ essere definita l'apertu- 
ra del fascio e valori tipici potranno essere: 


0 
c oar 39 —- .05 rad 
(2.22) 72 
E o E 
/2 


Pertanto si ha 


8 
(2.233) A $E. e - 3107903. 
/2 2. /2 


0 $ 8 
ec 2 g "o 3-10 2 
E wb 2 pc 0.05-0.26 * 1R 


(2.24) Va 


Prima della valutazione analitica della potenza in ri- 
cezione converra/ fare una osservazione. Il 1 inserito nella 
equaz. radar (v. (2.5) e (1.87)) e^ quello corrispondente 
all'impulso in trasmissione e moltiplicato per P, indica 
l'energia irradiata (v. ad es. (1.82)); d'altro canto quando 
si vuole una notevole risoluzione in distanza o si riduce 1 
o anche e^ possibile modulare in fase o frequenza l^impulso 
di durata t , senza variare l'energia trasmessa. Allora in 
ricezione l^impulso potra^ essere decodificato 0o anche 
"compresso" secondo una tecnica che verra^ descritta nel 
seguito. In altre parole in ricezione tutta l'energia sparsa 
in 1 verra concentrata in un impulso molto piu^ corto di 
durata ad esempio 6; 1/6 rappresenta il rapporto di com- 
pressione. Allora in questo caso il t delle equaz. (2.23) e 
(2.24) dovra^ essere sostituito da 9$, in quanto il contribu- 
to del clutter corrisponde ad un esame nella cella di spazio 
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di dimensioni c 6/2. Tutta l'operazione descritta corri- 
sponde ad una interrogazione radar con maggiore risoluzione 
in distanza e poteva essere realizzata diminuendo t e au- 
mentando P., ma, si e^ detto, i trasmettitori sono usual- 
mente limifati in potenza di picco. Ecco quindi 1a ragione 
del largo uso che oggi si fa delle tecniche di compressione. 

Rinviando queste argomentazioni ad un apposito capitolo 
sulla generazione delle forme d^onda, converra^ riscrivere 
la (2.5), (2.16) e (2.19) ritenendo di operare sotto la di- 
stanza critica (v. anche (1.87)); si ha allora per il rap- 
porto segnale utile a rumore: 


P601 Carsec)g" o (m? ) 
p E coe ERN Sd. OR MET 


(2.25) $ - (239.4)* 


zo 


ew. Fides 
£p Offz) T.F-R (km) Y 


per il rapporto clutter di terra a rumore: 


NE -E- 
md 2/ o 3 
JgUn CarSec)ó I? —— 60 10 


o 


is 2/2 .9- 


(2.26) &- - (239:4)" 
£2 Otíz). T-F RÀ (kn) 
I d 


mentre per il clutter di pioggia la formula corrispondente 
e^ la seguente: 


có 96 Um 6 


C " PM ( usec)G "n-g —3— 10 
(2.27) -F- - (239.4) 


£2 (taz). T. F. R2 (km).L 


Riprendendo le singole grandezze dall^esempio di cui al 
cap.l (con una conveniente aggiunta di quelle mancanti; ad 
esempio si e^ pensato di operare con un codice di Barker, 
che, come verra^ analizzato nel seguito, comporta un 1/6-13) 
si ha 
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Parametri radar P, - 5 KW *- 7 dB 
LA 5 usec ^ 7 dB 
Sb.57m —- 17.56 dB 


G -25dB ^ 25 dB 
£2 iz) - (3.103)? ^ 69.5 dB 

TF - 400?K ^ 26 dB 

L -2.2dB - 2.2 dB 


86 

— * ,.05 rad »-12.8 dB 
/2 

9o 

— * ,.26 rad ^-5.8 dB 
2 


Parametri segnali c (m2) -2m? —- 3 dB 
c? - -25 dB --25 dB 


n - 5-107? »-83 dB 


Allora le relazioni (2.25), (2.26) e (2.27) divengono 
nel caso specifico: 


S 
(2.28) 10 log NC 64.5 - 40-10g B eknsy 


(bersaglio) 
Cc 
(2.29) 10 log Gm 71.2 - 30-*10g K kai) 


(clutter di terra) 


l1r5 


C 


p e " 
(2.30) 10 log -E- - 37.4 - 20*1og Rt.) 


(clutter di pioggia) 


Le relazioni di cui sopra sono riportate in fig.2.13, 
dalle quali potra^ notarsi come il limite di portata di 24 
km corrisponde al valore di S/N-s' (definito in accordo agli 
andamenti di fig.1.16) di 12 dB e*che la dinamica (o distan- 
za in dB) fra clutter e segnale raggiunge un valore massimo 
ai limiti della portata. Dove peraltro il rapporto S/N e^ 
molto alto 1a dinamica totale del segnale puo essere ridot- 
ta con un controllo programmato in distanza che verra^ de- 
scritto nel seguito. 


dB 


z per cg-2 "a 
60 C. 
—(terra) 


40 


( 
- 


G 
—P (pio 


20 


—- — 
ggia) ^" — 


1 10 100 km 


Fig.2.13 - Andamenti del clutter di terra, di pioggia e del 
bersaglio (da 2 m^) in funzione della distanza. 
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2.6. Distribuzione di ampiezza del clutter 


Per quanto riguarda la legge di densita^ di probabi- 
lita^. relativamente ad una cella di risoluzione radar, un 
modello comunemente accettato e^ quello di rappresentare il 
clutter come somma incoerente dei segnali prodotti da una 
moltitudine di riflettori elementari indipendenti. 

Per le considerazioni riportate nel cap.1 relativamente 
al rumore a banda stretta, l'insieme di tante sorgenti indi- 
pendenti dara luogo ad un segnale la cui densita^ di proba- 
bilita^ (dell'inviluppo in tensione) sara/ del tipo Ray- 
leigh; la varianza dipendera^ dai parametri del clutter e 
del radar. 

Naturalmente associata ad una componente fluttuante e^ 
spesso da considerare una componente fissa (il tronco di un 
albero relativamente alle foglie etc.), allora l'ampiezza 
del clutter di un dato elemento riflettente puo^ essere de- 
finito in termini di una componente fissa ed una fluttuante. 

Il rapporto fra le componenti fisse e le fluttuanti (in 
tensione) verra^ indicato con m. 

Qualora nella cella di distanza in esame sia dominante 
un riflettore grande e rigido allora m sara^ molto grande. 
Nel caso del mafé e per i ritorni atmosferici, m tendera^ a 
zero. NONU ESSE 

Chiaramente l'introduzione di una componente fissa con- 
siglia di modellare il clutter con una distribuzione Rice, 
invece di Rayleigh. 

Lo scostamento dalla distribuzione Rayleigh avviene 
pertanto per certe configurazioni della zona riflettente 
relativamente alla dimensione della zona sotto analisi. In 
particolare questo scostamento assume importanza nel caso 
del clutter di mare, se analizzato con impulsi molto corti 
(tipicamente ó « 20 nsec). In questo caso un modello 
particolarmente usato e^ quello log-nórmale come riportato 
in tab. 2.7, dove CO, e^ legato alla forza del mare ed assume 
un valore che va da"0.5 (forza del mare'v1) a 1,1 (forza del 
mare v8). E^ da notare come la funzione densita^ di probabi- 
lita' log-normale sia notevolmente piu/ lenta nel decrescere 
relativamente alla distribuzione Rayleigh, tutto cio^ verra^ 
meglio chiarito nel seguito. 

In realta^ sono state proposte anche altre distribuzio- 
ni come la Weibull. La densita^ di probabilita^ Weibull e^ 
determinata da due parametri (o e q) come la log-normale, ma 
e^ intermedia fra la Rayleigh e la log-normale. In partico- 
lare aggiustando questi parametri la Weibull puo^ approssi- 
mare la Rayleigh e la log-normale; la Rayleigh e^ una parti- 
colare distribuzione della Weibull e si ottiene per a-2. 
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Per a71 la Weibull si riduce ad una esponenziale. 

Un altro tipo di distribuzione proposta per il clutter 
di mare e^ la normale contaminata per cui la densita^ di 
probabilita^ le 
costituita (v. (1.31)) dalla somma di due gaussiane secondo 
la: 


sulle singole componenti indipendenti x e y e^ 


2 
ENE- 
2 
1-8 2 0. 
(2.31) P (x) » ———— e T 
iin v2TGg 
2 
x 
(2 2 
T B e AK d 
v2TKOG 


dove 8 e^ la frazione di contaminazione e K e^ il rapporto 
delle deviazioni standard delle due densita^ di probabilita^ 
gaussiane. 

Una buona approssimazione della (2.31) alle distribu- 
zioni sperimentali e^ stata dimostrata in [3] con i parame- 
tri 8 e K specificati a seconda dello stato del mare, nel- 
l'ambito dei valori dati in tab.2.6. 


Tab.2.6 


Polarizzazione 


verticale 0,35 - 0,46 
orizzontale 0,025 - 0,10 


In tab.2.7 sono riportati i piu' usati modelli proposti 
in letteratura e viene indicato come il valore di 6, valuta- 
to nei paragrafi che precedono, possa essere utilizzato per 

—»definire le singole distribuzioni. Nella stessa tabella sono 
riportati alcuni parametri che evidenziano l^applicabilita^ 
di una certa distribuzione al particolare tipo di clutter e 
la dinamica degli stessi parametri. 


RAYLEIGH 


Tab.2.7 


momenti di 
p, C? 


vs a2 0) 
m c 


vel Ew 
2c 


m" 2 DA 


W-N (2-7 
2 ct r 2? 


m2.0:30 


m^«0 


definizioni di parametri 


per clutter di terra 


per clutter di mare, pioggia, 
chaff 


8TI 


(*) Valore mediano di v. 


- 5 2o? -o? 
S^ e] .v Moe 8 
m m 
La d.d.p. log-normale 8 utilizzata per 


modellare il clutter di mare con T$80 nsec. 
OR in funzione dello stato del mare 


gm. 
"Tas 


Per a-2 la Weibull diviene Rayleigh 


S-a^ras3 4 q- 


Per clutter di terraa - 0.5:2 


Per clutter di mare 9 - 1.452 
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2.7. Distribuzione spettrale del clutter 


Converra^ osservare che potranno ritenersi indipendenti 
le informazioni che derivano da celle spazialmente contigue, 
mentre le dimensioni stesse dell^impulso radar ed il filtro 
del ricevitore opereranno un legame fra i ritorni dei vari 
"scatter", distribuiti nella cella di distanza c.6/2. Per- 
tanto i vari contributi a distanza in prima approssimazione 
possono ritenersi indipendenti riferendosi a celle spaziali 
differenti. In realta^ effetti di mascheramento per bassi 
valori dell^angolo di "grazing", possono condurre a parti- 
colari tipi di legami spaziali. 

Pensando ad una certa omogeneita^ nello spazio spesso 
e^ possibile ritenere che le medie statistiche dei dati di 
una qualunque cella siano abbastanza simili a quelle delle 
altre; pertanto in questo caso i segnali di celle in distan- 
za differenti possono essere interpretati come campioni 
indipendenti della stessa distribuzione statistica. Inoltre 
usualmente il tempo di decorrelazione del clutter e^ mag- 
giore della cadenza impulsiva in trasmissione, ossia le 
caratteristiche dei singoli ritorni di una stessa cella in 
distanza nelle varie interrogazioni rimangono pressocche* 
immutate: e^ da ritenere quindi che in successive interroga- 
zioni in una stessa cella in distanza gli echi di ritorno 
rimangono convenientemente correlati. Naturalmente se il fa- 
Scio d^antenna incomincia a muoversi angolarmente (in azi- 
mut) allora vengono interessate zone differenti ed il segna- 
le di ritorno inizia a decorrelarsi. L^entita^ della de- 
correlazione dipende in particolar modo dal vento che provo- 
ca una variazione delle posizioni relative dei vari elementi 
riflettenti. 

Barlow [1] ha dimostrato che gli spettri del clutter 
possono essere ricondotti a spettri del tipo gaussiano nella 
forma 


; ELE ^ CX be, eol) 


2 "a 
1 j27 e In 
dhiBex 4 | i) 
(2.32) Sg(f).-MEm "uu f T" 
V2. 9. 
dove 
P e^ la potenza connessa al clutter 


fo e^ la frequenza doppler media del clutter 
Ju individua la larghezza spettrale (deviazione standard). 
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Naturalmente esistera/ una relazione univoca tra f (0,) 
e la velocita^ media del clutter Vo (la dispersione zi 
velocita^ 9,): 


2 * 
(2.33) A lius: 
do n" TA xà al. Wa 
2c, UT MS 
(2.34) $e ndn cad à à 


In letteratura [2] e^ stato proposto anche un diverso 
tipo di spettro, che in alcuni casi da^ una migliore rappre- 
sentazione dello spettro normalizzato del clutter: 


1 


(ANO GG -——LÉ. 
ax 1«ce-£ )^ e 


- 


dove f, e^ una frequenza caratteristica dello spettro del 
clutter, determinata dalla frequenza di trasmissione e dalle 
condizioni ambientali (xc). 

In tab.2.8 sono riportati i valori di o.,e vg come di- 
sponibili dalla letteratura. 


Tab.2.8 


Tipo di clutter | Velocita^ del S. ' * 
vento (m/sec) (mn/sec)| (m/sec) 


Colline boscose 


Nel caso che il radar stia operando una scansione, il 
fascio di antenna realizzera^ anche esso un allargamento 


dello spettro, ad opera della modulazione di ampiezza che 
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naturalmente viene immessa sul segnale eco (dovra^ essere 
considerato il fascio d^antenna su due vie: andata e 
ritorno). Allo scopo di tener conto di questo effetto 
converra^ modificare la (2.34) nella 


(2.36) i n 


dove ilc, e^ definito nella tab.2.8 mentre g4, dipende dal- 
l^antenna. Una espressione conveniente per 9A e^ la seguen- 
te: 


M Lm zx 
(2.37) g, € 0.13 N 0.13* à $ 


dove 


À e^ la lunghezza d^onda relativa alla frequenza del tra- 
smettitore 
f e^ la frequenza di ripetizione 
e^ il numero di impulsi nel fascio (v. (1.15)) 
00 e^ l'apertura azimutale del fascio d^antenna 
' e^ la velocita^ angolare relativa all^antenna. 


A titolo di esempio onde fissare degli ordini di gran- 
dezza si consideri 


 "-üdu (banda S) 95 i]. 
N - 27 
is 1 KHz 


Si ha allora 


EM 
dw dg. elt ig 


A 27 - 0.48 m/sec 


Pertanto (v. tab.2.8 ed eq. (2.36)) si ha in condizioni 
limiti per il clutter di terra: 
o, *0.01-.32 m/sec, 0,7 0.48-0.52, 0c 7 9.6-10 Hz 
e per il clutter di pioggia: 


0, * 2-4 m/sec, 0, * 2-5, Qc * 40-80 Hz 
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Inoltre la pioggia potra^ essere affetta da una veloci- 
ta^ media dovuta al vento (v. tab.2.8), ad es. Ven 10 m/sec- 
36 km/h, per cui 


In conclusione supponendo che il radar si trovi su 
piattaforma fissa (altrimenti 1o spettro dovra^ essere 
traslato della frequenza doppler corrispondente alla velo- 
cita relativa) si e^, per il caso tipico analizzato, nelle 
condizioni riportate in fig.2.14 (si ricordi che l^eco di 
ritorno per un radar ad impulsi, come quello ipotizzato, e^ 
un segnale campionato a frequenza £2). 

Per quanto riguarda le potenze connesse ai vari clutter 
(v. (2.32)) si ricordi quanto riportato nel par.6 e nella 
fig.2.13. 

Inoltre un clutter concentrato appare in fig.2.14 come 
un "Dirac" piazzato a f-0. 


9 (terra) 


Fig.2.14 - Situazione spettrale tipica per il clutter di 
terra e pioggia. 
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3. CENNI SULLA FUNZIONE DI AMBIGUITA" E 
SULLA SCELTA DELLE FORME D^ONDA 


3.1. Introduzione 

Il problema base di un sistema radar e^, come si e] 
(detto, i il "riconoscimento o rivelazione di un bersaglio e la 
(misura o stima della sua distanza (tu). e della velocita^? 
(relativa (frequen: za doppler f PE 

Nel calcolo della vtae radar e^ ben noto come la ri- 
velazione dipenda unicamente dal contenuto energetico del 
segnale (v. (1.86)), relativo al livello di rumore. Per que- 
sto motivo la forma d^onda del segnale trasmesso, il fatto 
che l^energia sia ripartita su piu/ impulsi, la frequenza di 
ripetizione... non hanno importanza; essi PX assumono 
particolare importanza nella stima di t (per il mo- 
mento converra/ prescindere dalla stima Bella d posizione an- 
golare 0). 

In particolare nella misura o meglio nella stima di un 
parametro intervengono i seguenti elementi fondamentali: 

- precisione o errore nella determinazione del parame- 
tro oggetto della misura. L'errore in questione puo^ essere 
composto da una parte fissa (errore di polarizzazione o 
bias) e da una parte fluttuante che da^ luogo al concetto di 
accuratezza e che quindi puo^ essere ridotto aumentando il 
numero delle misure; 

- ambiguita^ quando ad uno stesso dato misurato corri- 
spondono piu^ valori veri del parametro; 

'- risoluzione come capacita di distinguere relativa- 
mente ad un particolare parametro due bersagli caratterizza- 
ti da valori del parametro molto vicini. 


3.2. Rivelazione di segnali parzialmente conosciuti 


Il problema che si vuole affrontare riguarda la indivi- 
duazione di segnali che se esistono sono noti parzialmente 
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ossia con una certa indeterminazione. E^ questo il caso del 
segnale radar (come tipico segnale esplorativo), noto per 
certo in partenza, noto con certa indeterminazione in ri- 
cezione; infatti l'informazione (distanza, frequenza dop- 
pler) viene immessa nello spazio su detto segnale e quindi 
e^ contenuta nell^andamento in ricezione. 

Scopo allora di queste pagine e^ quello di analizzare i 
problemi sulla decisione della presenza o meno dell^eco di 
ritorno e poi di determinare con la minima indeterminazione 
possibile il valore del tempo di ritardo Tt, (o distanza 
radar R) e dello spostamento in frequenza f, della portante, 
legato alla componente della velocita^ radiale del bersa- 
glio. Il tutto potra^ riguardarsi come una successione di 
interrogazioni dovute al numero di impulsi nel fascio che 
vengono ad interessare il bersaglio in esame (v. (1.15)). 

In altre parole ritorna il problema della rivelazione 
del segnale come posto nel cap.1, cui ora si aggiunge il 
problema della determinazione dei parametri. 

Converra^ ricordare come la risoluzione in distanza (v. 
(1.4)) per un segnale trasmesso di tipo impulsivo non 
modulato con frequenza portante costante e^ determinata 
dalla durata di detto impulso: 


ct 


(2j EE 


Ossia se due bersagli sono a distanza inferiore a AR 
allora le due eco interferiranno e i due bersagli potranno 
essere interpretati come un unico bersaglio. 

Stringendo l^impulso (t) migliora la risoluzione in di- 
Stanza, ma diminuisce la portata o massima distanza a cui il 
bersaglio e^ rivelabile, infatti diminuisce l^energia irra- 
diata (v. (1.86)): questa perdita non puo essere compensata 
poiche^ i radar come detto sono generalmente limitati per 
potenza di picco. 

In verita^, come apparira' piu/ chiaro nel seguito, i 

^ segnali radar possono essere ben piu^ complicati di onde si- 

nusoidali impulsate e 1a fondamentale limitazione sulla 
risoluzione in distanza e^ la banda del segnale piuttosto 
che la durata dell^ impulso. 

Naturalmente per un segnale costituito da un impulso 
rettangolare che modula una portante a £p i concetti di 
durata (T) e di banda sono legati in modo biunivoco. 

Per quanto concerne la risoluzione in velocita^ e quin- 
di il filtraggio doppler converra^ ricordare che la frequen- 
za doppler e^ data dalla relazione (v. (1.16)): 


(3.2) f, —f, 


f. 9,9? D 409. 2- 
SEVA 44: e 
( 19? 
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dove 
v - velocita/ radiale relativa del bersaglio 
c - velocita/ della luce 
f£, - frequenza di trasmissione. 


L'equazione (3.2) si ottiene quando viene trasmessa 


un onda sinusoidale continua e si ha a che fare con un ber- 
saglio che si muove a velocita^ costante. Tuttavia segnali 
continui o segnali di lunga durata daranno luogo ad una mo- 
desta risoluzione in distanza. In ogni caso nella App.2 
viene fatto cenno alle problematiche fondamentali dei radar 
in onda continua CW. Per ottenere risoluzioni sia in distan- 
za che in velocita' occorre allora lavorare con segnali im- 
pulsati come apparira^ ipparira^ piu chia chiaro nel seguito; infatti la 
rivelazione di tali segnali, che chiaramente puo garantire 
la visibilita/ di echi alle diverse distanze (v. come es. 
fig.3.1), corrisponde a campionare una sinusoide di frequen- 
za f, alla frequenza di ripetizione radar: elaborando tutti 
i campioni nel fascio od anche operando con una sequenza di 
impulsi che rispettino codificazioni particolari sara^ pos- 
Ssibile ricostruire l'andamento sinusoidale e quindi stimare 
la frequenza doppler (a meno di ambiguita^). Naturalmente si 
assume che ogni impulso alla frequenza portante f venga 
generato con la stessa fase o per lo meno si operi con un 
sistema che riconosca la fase dell'impulso trasmesso e quin- 
di possa garantire la coerenza necessaria per leggere la f, 
relativa ad un^eco dovuta ad un bersaglio ad una certa ai 
stanza. 

Poiche^ durante il tempo corrispondente al singolo im- 
pulso t LY (d durata modesta per consentire la risoluzione in 
Sietea] il bersaglio anche aereo puo^ considerarsi fisso, 
allora e^ inutile misurare la doppler nell^ambito dit. Dopo 
T secondi (relativi ad una PRF, ordine di grandezza dei KHz) 
l^aereo alla massima velocita^ si sara^ mosso leggermente ed 
allora il corrispondente ritorno viene campionato alla stes- 
sa distanza ed e^ valutabile uno sfasamento relativo al pri- 
mo ritorno. L'entita^ dello sfasamento sara/ determinata dal 


'moto relativo in T, rivisto in termini di lunghezza d^onda: 


2vT 


(3.3) Aó 2 2T ^ 
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Se v si mantiene costante e la PRF (T) e^ costante, 


allora ad ogni T si ha un incremento di fase pari alla 
(3.3). L^eco di ritorno puo^ essere scritta relativamente ad 
un bersaglio ad una data distanza 


(3.4) 


dove 


eg, €)7a(n): e(t7t,)e 


3Mo' Cot, 244] 


Jot 
c(t)e wt e^ il segnale trasmesso in forma complessa (v. 


n 
a(n) 


App. 1) 

e^ un numero corrispondente alla battuta radar, 

e^ il segnale (modulo e fase di riferimento) cor- 
rispondente (alla posizione del fascio di antenna 
nel momento che interessa un determinato bersa- 
glio. Ipotizzando un antenna a fascio rettangola- 
re, od anche a scansione elettronica tale da po- 
tersi fermare in una certa posizione, allora po- 
tra^ supporsi a(n)-1 a meno di un termine di fase 
inessenziale per le considerazioni che seguono. 

TEMPO FREQUENZA 


(1 ms «- 150 Xm) (20 kHz «€* 300 m/s) 


B.X 
E EE 
di 


xo 

ALTA V5 ge 449 Ew 

PRF 1 r 
MN. n DN Ed 


—]| [720 ku 


MEDIA ppp "m 
2: MR ) 
| $ v 1 $4 


mr. lm 4— — 5 Magn, 


Fig.3.1 - Risoluzione in distanza e velocita^. 


(*) Pensare ad un T variabile non cambia la generalita' di 
quanto segue. 
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Nel ricevitore radar il segnale "complesso" di ritorno 
sara^ moltiplicato per il segnale eo (t. 9) proveniente dal- 
l^oscillatore locale che ha una fase 0 arbitraria, ma coe- 
rente con quella della trasmissione. Allora ne viene (consi- 
derando la componente a bassa frequenza): 

( sums ca e^o. Molati Vo oxi 
(3.5) £(t)*e (n,t) s (t9- 


[3(o, (t- 1, )n49)] - 3o, t 0) 
a(n) c (t- Je TUCR o, (t)e S n. 


-j3(,. T9) . 
a(n)o(t-1,)- c. (t)e T'R nsi 


e quindi l'unico termine di fase variabile e^ quello conte- 
nente nÀÁ$ che poi in ultima analisi rappresenta la doppler, 
su questo termine pertanto si dovra^ fare particolare atten- 
zione per la valutazione dell^effetto doppler. 


3.3. Criterio di verosimiglianza e funzione di ambiguita^ 


Il progetto di un segnale radar per quanto detto e^ di- 
rettamente legato ad una ottima misura in distanza e ve- 
locita". 

E^ stato notato che impulsi di dur. durata molto limitata 
[consentono una buona risoluzione in distanza, ma "Scarsa in 

elocita^.| Da tutto questo "appare chiaro che bisognera^ ri- 
cercare us ottimo compromesso tra misurazioni in distanza ed 
in velocita'. 

La situazione sí manifesta come in fig.3.2 dove al se- 
gnale immesso nello spazio x(t), corrisponde in ricezione 


y(t). In realta' lo spazio, come canale trasmissivo, compor- 
ta una modificazione in frequenza (doppler), un ritardo C3) 
ed una aggiunta di rumore n(t). ES 


fa Ua n(t) 


x(t (t) 


Fig.3.2 - Schematizzazione del processo in oggetto. 


leoco^euo eru MALI LE TC Ut 2M) e "Th [ GF) 
: , Pf] 
nne PP, Lo "m, LL PT 
M PÍlre, su) 
Pf. (ts cu] é 47/299 . P (re. 221 P v Wit valo ) es. 
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Valgono le seguenti relazioni (per il segnale di tra- 
smissione, per il rumore di sistema e per il segnale di in- 
gresso al ricevitore) riportate nella rappresentazione com- 
plessa (v. App.1): 


je.t 
x(t) € VQ(t)- V,(t) e 
jo t 
(3.6) n(t) *—* *(t)- v». (t) e 
j(o o .)t 


T d 
Tt vC) 


4«— m - 
y(t) ny Ct) y, C TQ? 
Il problema si pone allora nella stima di ta e fa una 
volta nota la ricezione f, (t), 
In altri termini ci si riconduce al criterio di massima 
verosimiglianza condizionata ricercando 


(3.7) P (6,,0,) A 


e quindi associando ad ogni ^, (e quindi alla sua componente 
video "od la coppia Mo TLIM à massima probabilita^ che ver- 
ra^ detta ( t,, OG a)c- 

Allora 5i problema della minimizzazione dell^errore di 
interpretazione, che conduce al criterio di verosimiglianza, 
puo! riscriversi nella relazione: 


(3.8) P (GC eon» p (1u,0,/n.) 


o similmente | Ub. 


He ^ 


pen / Cao) elo), p(n/ (5,9 C CS,92) 


DUM, XNECIVEM 


Ipotizzando una eguale probabilita^ a priori per ogni 
punto nel piano EL Q4 ne viene il criterio di massima 


verosimiglianza: CAITERLO. D! HAx 
G.10) — p(n/Cy 9 open C9) — vr eosiuieripuz à. 


che puo essere facilmente espresso in forma analitica e- 
Splicita, una volta conosciuta la densita^ di probabilita^ 
del solo rumore, per ipotesi supposto limitato in banda B ed 
in tempo T. 

Ipotizzando infatti il rumore limitato in banda B ed in 
tempo T tali saranno le due componenti x ed y (v. (1.23)), 
Er A E E MEME 
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completamente definito da una frequenza di campionamento 
Í. -2B e quindi da un numero di campioni f cT-23T tra di loro 


statisticamente indipendenti per cui: V fuste o^ B0Lt/ Qv QusA 
Cb " y P 
2BT ABT 2BT as acd 
p(v,)7 X p(v, 27 I p(x,,y,27 Il p(x, ):pCy,) 
V" d»l vk k-l Xy kel k k 


ricordando che anche x,e y/sono indipendenti ed in partico- 
lare gaussiane. - eret 
Ne viene quindi 


2.2 à 
H SE ^e Ivi] 
2BT 2 2BT 2 
1l 2d" | 1 2c ér 
pA m" qr : 
kz1 2-c k-1 2nc 
ABT 
AME 
.k-1' vk 
1 2c? 
— ino 22» * 


D'altro canto ricordando ancora il teorema del campio- 
namento, per cui un segnale e^ ricostruibile dai suoi cam- 
pioni: 77 20221 


/ 
senaTB( t-kT.) 
£(t) » T £(T )* 


2rB(t-kT.) 
si ha, per la ortogonalita^ dello sviluppo in (senx)/x: 
eo sen^2s B(t-kT, ) 


[ &(o)aes], £r) | ———— —3$-— àt- 
-e e Jj-e [21B(t-kT..)] 


2 1 i sen x 1 | -"ol0422 / 
duioro wu-j S5 I, rero] uz 2opaod sacpot 


essendo 
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Nel caso di rumore si ha allora 
2BT T 
2 2 
P I -mj bi àt 


k-l 


che rimessa nella espressione di pv, DO consente di ottenere 


zn F- — —- 
1 T 7) : 
| : 2 |I? ae, Lario" et 
Qai) | (y - EUR ON idi S 7$54o/pÓ 
] |" P "ERIS " 7e yov 
LL M fÉasatt yo 


dove c? e^ la varianza (v. (1.27)). 
La (3.10), per la (3.11) e per la terza delle (3.6), 


diviene: 25 


(3.12) |v (n Og) 7 «| A 
LOU o PEN 
Ll P—— 
j ot, 
B | a*i2 
$ m, (t)-y (t-1,) e |^at 
A 1 e c [e] 4 id R 
(215?) 2T 


is ERE che compare nella (3.12) puo^ essere ri- 
scritto 


juat 
(3313) |n, (t7 9 (t7 1) e "? -|nce) | ^e|y, (t-1, DI^ - 
* jet 
DR) Sh (08) e 3) 


dove il primo termine In Co]? non dipende da (15,04), il 
secondo e^ legato all'energia del segnale in trasmissione e 
quindi integrato su un campo sufficientemente esteso tale da 
comprendere tutti i possibili valori di TR e^ da ritenere 
ancora come una costante. m 


(*) Osservando che posto a-atjb e f-c-*jd 


|o*8|2- |a- 3bec*3a |?- [ac]? [pa]? - 


- |a|?«|8|?*2 (ac*ba)- | o|?| 8|22 R [o*- 8] 


B 


a I, - y - e ^ da. : Qe MEO X V etel dt A QUO. ,Y,(t- -t«) e^] oM 
y" y . , ; 


i 
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In definitiva tutto si riduce all'esame del terzo inte- 
grale che compare nella (3.13) e quindi la probabilita^ con- 


dizionata ricercata e^ proporzionale a esponenziale della 


funzione 


jut 


(3.14) e| nA (t), (t- "n e dt) 


dove i limiti sono stati posti a «o e - , essendo V stt. 
nulla al di fuori dell'intervallo di integrazione e (0-D. 
Per le (A.20) e (A.21) dell'App.1, la (3.14) puo* esse- 


e rivista come integrale di "orrelazione fra il segnale in 


r — — - 
ricezione spostato della frequenza doppler GO. ed il se- 
ignale in trasmissione: TH : L D ; 


e rns ja, t 
«(d me wv NU dt) 


(3.15) 


Il Il problema della ottimizzazione in probabilita^ condu- 
ce quindi alla ricerca di quelle funzioni LA (t) che rendano 


ottima detta correlazione nel senso che verra chiarito nel 
seguito. 

D'altro lato la forma che puo. attendersi dall^andamen- 
to in probabilita^ e^ di tipo gaussiano nel piano (18598), 
gaussiano in tutte e due le direzioni Tg 9 94 con varianze 
in genere diverse.| 

"L'incertezza del rilievo delle due coordinate ossia la 
accuratezza e^ determinata proprio da queste varianze. Que- 
sta gaussiana bidimensionale sara^ centrata attorno al punto 
Gaia oggetto della stima. E 

Il "problema centrale si pone quindi nel rendere massima 
la (3, 12) nel punto (t » ). e minima altrove e detta va- 
lutazione dalla (3.12) puo^ essere trasferita sulla (3.15). 

| D^altro canto dalia terza delle (3.6), 1a (3.15) puo^ 
essere sdoppiata in due termini; per quello che riguarda il 
rumore non ci si discosta da un ordinario problema di comu- 
nicazioni, ma per quanto riguarda il segnale converra^ fare 
una ulteriore indagine. 

Per quanto gia^ detto la (3.15) puo' essere rivista 
come un filtro di correlazione fra il segnale di AIBKrRUSO 
(traslato di £a) e quello in trasmissione, quindi si e^ 
raggiunto per altra via che la correlazione realizza una 
operazione di filtraggio ottimo. 

Naturalmente converra' osservare che quanto espresso in 


bassa frequenza poteva essere posto anche in alta frequenza, 
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ricordando che il modulo di vu COO e vat) si identificano. 
Posto assente il rumore, il segnale in ricezione divie- 
ne 


j V aoF 


(3.16) n iue Li tao) e 


indicando con t g € "ds i parametri veri oggetti della sti- 
ma. Allora l'accuratezza e maggiormente la risoluzione della 
stima saranno legate alla selettivita^ dalla 


Ju tut 


(3.17) ed NC E Wy (t7 ry) dt) 


Si e^ parlato per la probabilita^ di superfici ad anda- 
mento gaussiano sul piano t »Uga» che si spostano attorno al 
punto T&,, 046;  Weipes sara/ possibile riportarle intorno 
all^origine P" -0 senza ledere la generalita^ del di- 
Scorso (v. m 2 (3o 17)). Pertanto l'integrale (3.17) divie- 


ne ; - ) 
" UAM we pet eod s € 7 (Q0) 
jo,t 


(3.18) Wt, 04) -J Ao "kg y (trTQ) dt 


Di.questa funzione usualmente viene studiato l'^invilup- 
po.e quindi la cosiddetta funzione di ambiguita^ o di Wood- 
ward ICT, [^ 215 che ha molte interessanti ed importanti 
proprieta^ Phe aiutano a predire le caratteristiche di un 
segnale in un ambiente complicato, pieno di bersagli. 

Per una analisi approfondita si rimanda a testi specia- 
lizzati mentre nel seguito vengono studiate alcune funzioni 
di ambiguita^ relative a segnali di largo uso. 

Converra^ dapprima fare delle considerazioni sulla na- 
tura del filtro adattato come posto nella (3.18). 

Per conservare la portata radar e^ desiderabile avere 
un segnale di grande durata, ma per ottenere una elevata ri- 
soluzione in distanza l'uscita di una data cella in distanza 
deve essere compressa o resa compatta nel tempo. Questa ap- 
"parente contraddizione potra ^ essere risolta progettando dei 
segnali di notevole durata, ma con picchi stretti nella fun- 
zione di correlazione, itisd ^ che quando il segnale in rice- 


135 


zione passa nel filtro adattato (v. (3.18)) la sua uscita 
sara un picco di dimensioni minime tale da garantire la ri- 
soluzione. 

D^altro lato, poiche^ oggi il filtro adattato e^ rea- 


Rudi ——— —— 
lizzato usualmente con tecniche | campionate, converra^ con- 


—— MÀ ——— MÀ € — 


Siderare il. segnale in ricezione campionato (con fi 1 frequenz 


ls li campioname ento f.-l/T.), cosi^ come il filtro, B YÍSÉII- 


fobeiedt - ————— ^ 


vere la (3.18): | - - t 


Ou. d 


"Der tit "DES 2: sodetedse 
E " jo 4nT. ifa el gos. d.t 
(3.19) — W (ry) "d Wm tQ PVT) e Vue. € 


Tosd oo iu. SO, 


Le considerazioni che seguono saranno pertanto limitate 
al caso campionato, ma sono facilmente estendibili al caso 
continuo. 

L'importanza della funzione di ambiguita^ e^ nel suo 
realizzare dei vincoli di base al progetto del segnale ra- 
dar, in particolare il progetto si realizza nell ottenere un 
giusto compromesso nelle risoluzioni in distanza ed in velo- 
cita". 

"7. Tutto cio^ appare dal fatto che il volume (V) racchiuso 
dal modulo quadrato della (3.19) (e della (3.18)) nel pia- 
nO t5, 0, €^ indipendente dalla forma d^onda del segnale. 

^ M Allora 1a individuazione di segnali ottimi corrisponde 
a scegliere quelli che consentono una funzione di ambiguita^ 
di valore minimo in ogni dove, con un isolato "impulso di 
Dirac" o "spike" nel punto di stimare, per cui la stima sa- 
ra^ immediata. 

In effetti, il volume racchiuso dalla funzione di ambi- 
guita^ diviene 
2 n j2 
(3.20) E T. RO) P | wrol 


n-2-o 


dove R ce )e* la funzione di autocorrelazione del segnale. 
Pér le considerazioni riportate a proposito della 
(3.11), 1a (3.20) puo essere riscritta in termini del qua- 
drato della funzione autocorrelazione. 
Dalla (3.20) si desume allora che il volume sotto la 


- 


funzione di ambiguita^ e^ dipendente dalla energia totale 
del segnale e non dalla sua forma d'onda, per modo che ad 0- 
gni diminuzione della funzione di ambiguita^, ad opera di 
variazioni della forma d' onda, in una certa zona del piano 
Tg»UQ Ccorris onde un incremento in altra zona. 

Una ulteriore proprieta della funzione di ambiguita^ 
risiede nel fatto che essa assume il valore massimo nel pun- 
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to TQ70, 0,470: 
(3.21) BLASZTLVIESLACRE 


cui, per quanto piu/ volte detto, corrisponde il punto di 
probabilita^ massima. 

Naturalmente le relazioni (3.20) e (3.21) possono es- 
sere immediatamente estese alla funzione di ambiguita^ non 


campionata (3.18). 
"EC v , 
FR 4:62 da (o n UI Cu g,e V Qa-cL OS Yr ecIcs LA SAAG 
v7 [oT] I 
D fte, Molelo e, DUM x01 Quo. 


sevo C usc Ee: £z 


auster » x -) b. QopB. Lo A o c9 Th Ww. 
] V o9 [esmeete oui Te. & diode Pid egt rn 
VENE Pr d E 
er Gan m Fev o^ t uoce , af lupge- va 2062 
(*) Si ha integrando prima in frequenza e ricordando la 
(4.20): 


o IF 
v| [ MILAN, lavat, - 
- o0 —F 
oo oo oo " 
8-1 | W GT Ln) QT) 


n2-o m-z-o/-co 


MR 


* Fc/2 jo, Cn-m)T. 
* yy (iT 7 T) y, (iT ) dt nin e A 
c ' oo co yf s verdes -— 
Á ] ] Wy (0T cQ OT 4 Car 7 Wu) qoe oat. 


sen[vF.T (n-m)] /e co deae 
-]  I2RQ-er.]4 QT.) 9, Cur.) 


n-2-o m--o x: 


7T.(n-m) 


Considerando che MOS vale O0 per n £m e 1 per n-m 
si ha la (3.20). 
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3.4. Accuratezza nella misura dei vari parametri 


Converra^ analizzare l'accuratezza della misura in di- 
stanza e velocita/ o frequenza doppler separatamente, os- 
servando l^andamento della funzione di ambiguita^ nell^in- 
torno dell^origine e per il momento sul piano f,-0. 

f Sviluppando allora in detto piano in serie di Mac- 


suem il modulo quadrato della (3.18) si ha: 


2 2 
3 aW ,,0)| 
. AS R 
G.22) [uC,,0) l|, |^« —* Ger ED 
R 


Tos 
E [ 


fermandosi al primo termine e ricordando che Its, 0)J? e^* 
una funzione pari. 
D^altro lato derivando la (3.18) sotto, aL segno di in- 


te mh si ha: : "4 
s" " * P. Ya LT QW (ej - » . 2" 2 
9 WCS,0) "ie 
(3.2/3 LC S Az J y Lois und - 
u^ t0 77 T -0 
R R 


o 
- | (9? r3 |?as 
-e( 
avendo ricordato la corrispondenza fra funzione di correla- 
zione e trasformata di Fourier, definendo F(jQÓ) 1a trasfor- 
mata di Fourier di V x j 
Allora la (3. 22) puo essere riscritta 


(*) Infatti indicando con f(x) la W(*a 0) (supposta per sem- 
plicita^ reale): 


9 " (x) .. 9. »£? G), "T 3 og(x) 2£G0 t 


2 T 9x Àx 9x 
9x 
2 
z (02? 4 2£(x) 9 f(x) 
3 2 
x 
e poiche^ 2 Ex) -2 0 (f(x) e^ massima in x-0) si ha 
2.2 
: — 2.f( ; 6n per cui dalla (3.22) e (3.23) 
ax 9x 


si ha la (3.24), operando opportunamente sul piano complesso, 


luf(zsa]- lwtaoj'- ws Wes! qe ro en 


KYXoces prey; nmo, 720u4. 


(Pspette e 
138 de MIS 
2; 
| (3.24) |i, 0]? [wc0,0) |*- 5 £? wo, o)|? 
; avendo definito larghezza di banda equivalente ue 
F3) « split xcccildr crc NE 
Qo is tears um 2 ur m 2 
fodistups, pelo) aj f |FCG3o) |^a£ (27) J £^|r( jo) |^4£ 
(3.25) g^ ES S shui mrapeccEM iei PNEU MEDEDES 
Li | * QU at J |FCjo) | a£ 
» — oc ^ 
beum eee inns Fpe 
] "e^ Osservands la (3.24) si psurke da un' contenuto energe- 
rong 0) |? a In) [? per uno spostamento cor- 
t rispondente a tg, tramjte 
Pertanto |wco, 0)| -|i(rg ,0)|? puo essere interpretato 


come il rumore necessario a produrre un errore. in ICT M: a 
Le ,09)1^)/|W(0,0) puo essere interpretato come "Nap- 
porto tra rumore e segnale, che in condizioni di ottimo va- 


lile "1/2bE (v. (1.73)), lo scarto quadratico medio minimo sul- 
'la misura in distanza (accuratezza) sara': 


CERE EESTI DE A^ ; 
| H | "m le cacelt 7? 5? e 


n: 
g/ 2-E/n «e 


( 
3.26 | - 
f : | R P et A2tA 2— 

Nella pratica realizzazione della stima della distanza 
alla (3.26) si aggiungeranno gli errori propri della tecnica 
realizzativa pratica, che poi e^ il sistema di inseguimento 
che verra? descritto nel seguito. 

La (3.26) e^ da ritenere pertanto l'errore minimo nella 
stima in distanza in senso quadratico medio, che, come e^ 
stato gia^ detto, dipende dalla larghezza in banda 8 del se- 
gnale (a pari S/N). 

Analoghe considerazioni andranno fatte per stimare 
l'errore in frequenza doppler, infatti procedendo come so- 
pra: 


| : gf. V [«o,egl" 
(3.27) |w0,8 .]" *[9£0,00 | 57 —— —— 


2f 
d £70 
dove 
?? [uto,£ | »" 2 2 
(3.28) j - | (327 t)** | v Ce) |'at 
I» -9 


f,19 


"y | ! M 


da cui definendo durata equivalente 


(2 » e| v CO "at 
(3.29) a? E ————————— 
| ENGIET 


si ha l'espressione corrispondente alla (3.24) 


G.30).— [w0,£) | » [ut0,0)|?-£? «? 


|wco, o)[? 
In definitiva allora l^accuratezza nella stima della 
frequenza doppler e^ data dalla: 


it mid a PEE m 


(3.31) | ^f.c- —À $3 m 


e quindi e^ funzione della durata a del segnale trasmesso. 

Per un impulso rettangolare di durata T,B sara^ inver- 
samente proporzionale a t , mentre à sara/ dell'ordine di T, 
ne viene allora ancora una volta che una buona precisione in 
frequenza implica una misura scadente in distanza e vicever- 
sa. 

Converra! infine osservare che una legge analoga alle 
(3.26) e (3.31) vale per l'accuratezza nella misura angolare 


K 95 
(3.32) Ààg& - ———— 
7C Y2-E/^ 


che risulta inversamente proporzionale alla radice del rap- 
porto segnale-rumore e direttamente alla apertura del fascio 
( 94) 

B 


8/0. 


3.5. Segnali semplici e modulati. Il chirp 


In armonia con la (3.18) o (3.19) converra^ ora discu- 
tere sulla influenza della forma d^onda del segnale, pre- 
scindendo dalla sua ampiezza con una azione di normalizza- 
zione sulla stessa funzione di ambiguita^. 

Se V OD rappresenta ad esempio un semplice impulso 
rettangolare fra. - - t2 e e 1/2 la sezione sein (3.18) norma- 
P n 


t 
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lizzata lungo lasse t, e^, come e^ immediato dimostrare, un 
triangolo di altezza uno e base 21, mentre lungo l^asse fa 
ha il ben noto andamento 


sen T f,Tt 


d 
(3.33) [0,£ | - TÉ 


simmetrico intorno ad f,-0. La ambiguita^ nella misura delia 
frequenza presenta quindi una doppia serie di massimi, di 
n frequenza T.s 

In fig.3.3 sono riportate varie sezioni di dette fun- 
zioni di ambiguita^, su cui e^ possibile riportare le con- 
siderazioni piu volte fatte nella accuratezza in distanza e 
velocita^ per un impulso rettangolare. 

Si supponga ora che l^impulso in trasmissione sia di 
tipo gaussiano: 


ER 
(3.34) w7 e zo 
P pt 
dove "a" ne rappresenta la dispersione. 
Fig.3.3 - Risposte tempo frequenza per un impulso con 


inviluppo rettangolare: 
a) profili a t, costante 
b) profili a f4 costante 


141 


"AMA, 9 Oca E 


Allora la (3.18) diviene 


2 
[ - c jest - La d 
(3.35) SG" [ & 7^ x e "P — üko 
us 
R.2 
jut t tat 14/2 vU (t- 3 
- ü a 4a "n Jugt a a 
-[ e e dt-e e e dt- 
—o0 2 —o0 
1 
J.H| au CR gu qus. is 
ES 4a e d 2 J e d a dx - 14 y e rv 
ET idi! auis a 
i c 4/75) ^ 
R 1 R 2 
du $^ 43 €. sg" 
-/T7a e e 
x 4, -J. z 
Si ricordi infatti che e dide 
2 
pos i 
[. dx-e ./1 
P 
Dalla (3.35) si ha: 2 
T 
T QR 2 
d | tu ao? 


IW o4) | - ysa e 


Pertanto le sezioni a |W(t,,ws,)|"cost che danno un'idea 
dell^andamento dell^ambiguita' nelle due direzioni sono del- 
le ellissi in cui il rapporto degli assi e^ dato da "a". In 
conclusione impulsi brevi, cioe/ a piccola "a", migliorano 
IL rilevamento della STstSnz3: Iupuisi lunghi quello della i-impulsi lunghi quello della 
elocita^ come era da attendersi. 

n fig.3.4a) viene riportata la proiezione di una se- 
zione della funzione di ambiguita^ sul piano tgofq nel caso 
di un singolo impulso di andamento nel tempo gaussiano. 

In fig.3.4b) viene riportata l^analoga proiezione nel 

caso di un treno di impulsi sempre gaussiani. 


Qualora nella (3.34) "a" sia complessa l^andamento di 
fig.3.4a) rimane ancora una ellissi, ma; gli assi appaiono 


Y, fe E " $( cd ) 
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inclinati rispetto agli assi coordinati. In queste condizio- 

ni e^ possibile ottenere ambiguita^ paragonabili in T, e fa 
senza obbligare la durata dell'impulso. In tal caso ("a 
complesso) ne viene un segnale modulato linearmente in 

frequenza che usualmente viene identificato con il nome di 

chirp. 

Una rappresentazione di un tale segnale e^ riportata in 
fig.3.5. Nella parte superiore di detta figura e^ schematiz- 
zato il processo in trasmissione, mentre nella parte infe- 
riore quello in ricezione. 

La correlazione del segnale ricevuto con il segnale 
immagazzinato nel ricevitore, caratterizzato dal segnale 
trasmesso, provoca il cosiddetto processo di "compressione" 


in tempo che assicura l^alta risoluzione richiesta. 
Per motivi esemplificativi verra^ ora valutata la fun- 


zione di ambiguita^ nel caso campionato (ric. (3.19)). 
Il segnale in questione potra^ essere scritto: 
jr e 


(3.36) Wwe t 


a) 


Fig.3.4 - Andamento della funzione di ambiguita": 
a) impulso singolo gaussiano 
b) treno di impulsi gaussiani 
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doveà e^ la dinamica massima di frequenza o banda del 
"chirp",t e^ la durata del chirp (v. fig.3.5). 


Ipotizzata una frequenza di campionamento f , Sup- 


c T 
e 


posto intero M-1/T. e fo allora il prodotto tempo-banda 


diviene: warm D onc 


d) Forma d'onda ricevuta 


e) Impulso compresso 


Fig.3.5 - Processo qualitativo di funzionamento di un ela- 
boratore su un segnale "chirp". 


Sés(a4 toe 
144 Went. 


ure 


-altro canto per t,X0, minore di t e supposto T a/ Te in- 
tero( ) la (3.19) diviene: 


, Mer, /T. jeg Cur, x 2- je(nt ) ^egrn£ nT. 
(3.37)  W.G,,£- 7 e 
KT n-o 


Uy Pp UA 
A j ' . ui 2 
y m y E Jahre reg 2nT ora rf qnT. 
S^ eux jd n-o 
en F3 e2 $5 
S n 2 
A F4 TN MELQ/T. — j27n(f,T Ac» ) 
* "s -e T l R'c e dc t R 
e. E n-o 
" 
da cui: 
Mer,/T  j2T-n(f,T -4 — t.) 
LAGE Y R $" d'c T R 
n*o 
TR T 
sen( (Mtl pO QT p 12) 
(3.38) - : - 


T 
c 
sení v (4T cu v1 ti 


TR T. 
sen((MFHl* —Jn(f,t-ut.) —) 
T. d R^ « 


T 
c 
sení T (fat- ut) "EE 


Osservando la (3.38) ed in particolare facendo delle 
sezioni nella funzione di ambiguita ^ a f,-0 e T,-0 si ^ 
notera^ che si hanno impulsi stretti in tutte e due le dire- .4* 


zioni. AO 
In particolare per f470 si ha un primo zero per ty-l/u, 

/ " 

N NI -À UDU uL 

' uL 

(*) Altrimenti dovra^ essere messo come limite della somma- 

toria in luogo di t g/Te il numero intero arrotondato per ec- 
cesso. 


^ ) * y. : m" (y : rca ' 
v. Srolluc. d ^! Duo x. On ouo G3 Y"20130y 25 O NOlogA. (Ot. JL 7 
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gn 4 
analogamente per t,-0 si ha uno zero a f -1/u; cio^ signi- 
fica che la dimensione del picco (e quindi la risoluzione) 
in doppler (1,70) vale(2/T, mentre in distanza (£370) vale 
2/u . Ancora una volta quindi appare che la risoluzione in 


distanza dipende dalla larghezza di banda, mentre la risolu- 
zione in frequenza dalla durata del segnale. | | 

^ Si esservi inoltre che il termine fat-utQ nella (3.36) 
compare come un^entita/ unica in ogni argomento cosi che 
non vi e^ modo di separare l'effetto relativo ad uno sposta- 


mento in distanza dallo spostamento causato da una doppler. 


Questo effetto e^ illustrato in fig.3.6, mentre in 
fig.3.7 e^ riportato l'andamento della variazione relativa 
del picco e dello spostamento in tempo causato da una dop- 
pler, c vviamente possono essere interpretati, come dovu- 
ti al fatto che il segnale in ricezione non e^ piu' adattato 


——H''— oa €————  ÁÉÁÉÁVCÓÓ :O CC IR emn ptu i etu Ran iig mit 
al segnale "immagazzinato" nel ricevitore che e' caratte- 
rizzato dal segnale trasmesso. 


Fig.3.6 - Varie sezioni della funzione di ambiguita^ per un 
chirp [1]. 


Usualmente| la variazione percentuale della frequenza 
doppler relativamente alle bande in uso e^ cosi^ modesta per 
cui l'errore in distanza che ne consegue non e^ rilevante. 

Converra^ notare che il termine Mtl-t /t. ha l^effetto 
di ridurre la frequenza dei lobi laterali (in ciascuna dire- 
zione TQ € fa) quando tg/T diventa sufficientemente grande. 

Naturalmente gli andamenti delle figg.3.6 e 3.7 si ri- 
feriscono al caso di una elevatissima frequenza di campiona- 
mento (caso continuo), altrimenti i picchi di cui in fig.3.6 
si ripetono a distanza l/T, dislocati in frequenza sull^asse 
faq» bastera" ricordare gli spettri di un segnale campionato. 


X V : Qua T1 2 c 0.0 ( 
S 5S n. M / 
Brot O Q. QX. Soto P 
| V : / 
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Fig.3.7 - Variazioni percentuali del picco in ampiezza 
(tratto continuo) e spostamento relativo (At/1) (andamento 
tratteggiato) per effetto di una "doppler". 


3.6. Comportamento del "chirp": andamenti in tempo e spet- 
trali 


Converra^ ora riesaminare quanto sopra riportato, va- 
lutando direttamente 1la risposta in tempo ad un segnale 
chirp (questa volta verra ipotizzato non campionato) del 
suo filtro adattato. Naturalmente si giungera^ ancora alla 
funzione di ambiguita^; peraltro questo approccio diretto a- 
vra^ lo scopo di rendere piu^ immediata la comprensione di 
cio che segue. 

Il chirp definito dalla (3.36) puo essere riscritto, 
avendolo riportato intorno alla portante (v.(3.6)), nel modo 


che segue 


2 

x(t) * cos[2z(£,t - 1455] ed gps 

T 2r 2 7-2 

(3.39) d 
x(t) 2» 0 Itl» z 


La risposta impulsiva del filtro adattato a detto se- 
gnale e^ data dallo stesso segnale di ingresso invertito in 


VE AQ Tempor] 8 Iu Hr 
D : bonds. CMM ) " )yus [-9 Wu2 
: &:JMER  elMR 
; e 
&-« IOXu. - l.s v- 0.5, s ip S 
£: / 147 
re 


J01 Yu. - 


tempo (v.(1.77)): 


tla 


2 
"TS 1 
(3.40) h(t) «Y SE-eos(2sC£,t- LER) - i «4 


dove e^ stato introdotto il fattore ax al fine di rendere 


unitario il guadagno del filtro come verra^ messo in eviden- 
za nel seguito. 

L'eco di ritorno da un bersaglio radar avra^ peraltro 
la caratteristica del segnale trasmesso (v. eq.(3.39)) ad 
eccezione di uno spostamento in frequenza dovuto alla "dop- 
pler" f,; in altre parole l^eco in questione puo^ essere de- 
Scritta dalla 


2 
(3.41) x, (t) - cos(2m[(£ Hf j)t T ju xz 


Pertanto se x,(t) e h(t) sono adattati (£470), la 
risposta del filtro al segnale di ritorno e^ data dalla fun- 
zione di autocorrelazione del segnale di ingresso altrimenti 
diviene la correlazione delle due funzioni in questione. Na- 
turalmente la presenza della doppler fa rende il filtro in 
oggetto disadattato come precisato nel paragrafo che prece- 
de. 

In definitiva l^uscita dal filtro descritto dalla 
(3.40), quando al suo ingresso e^ posto il segnale (3.41), 
e^ data dalla: 


[..] 
(3.42) gu) «J: x (t)'h(t,-t) dt - 


Ma GI oostastct, cf a? T 22 


1 G,-o* 
cos(27[f,. (r4-t) - fosa me |^: dt - 


2 
zy e costante PIE: ES ivt 


| neu 
E cos(2n[£.(t-1,) Es d ar e ]) dt 
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L^ultima espressione di cui nella (3.42), ricordate le 
(4.20) e (A.21), determina la relazione fra filtraggio otti- 
mo e funzione di ambiguita^, come definite nella (3.15) e 
seguenti. 

Ricordando la relazione trigonometrica: 


cosd cosf - E Ícos(ot8) -- cos(o-8)) 


osservando che 1la somma degli argomenti definiti dalla 
(3.42) porta a termin n alta frequenza e che quindi sa- 


ranno filtrati, l'uscita del filtro in questione diviene - 


b Tt 
(3.43) gc Tg 04) e contin ct tat lx tuto lát- 


T 12 "gt b 
QE ES 1 R 
: E Chsksdx . Wis gyu-tp-31 
t TR 
-, ?m[fé* (x a 


Dopo opportuni semplici sviluppi la (3.43) puo^ essere 


riscritta: rum 
TR 
f sen[r(f -*u —)(t-|1,])] 
d d 1 R 
(3.44) gg) m iteos [20 C£ 3 t4] D UR RETE 
[t jer dr 
, TU$TQ$T 


E^ interessante notare nella (3.44) che la portante non 
contiene nessuna modulazione di frequenza e che (a meno di 
un segno implicito nella definizione di funzione di ambigui- 


—— 


D. (y) - 
c^ U^USo0 


ta^) l'inviluppo della (3.44) corrisponde alla (3.38) che ne 
rappresenta una versione campionata. 

Nel caso in cui f,-0, la (3.44) diviene la funzione di 
autocorrelazione e la definizione dei parametri piu/ signi- 
ficativi dell^impulso "compresso" e^ riportata in fig.3.8, 
dove & rappresenta la larghezza dell'impulso misurato 4 dB 
sotto il picco, t/l/u-t:à assume pertanto il significato di 
"rapporto di compressione" e la distanza fra i primi due 
zeri e^ pari a 2/u. 


p z s 
Fig.3.8 - Schematizzazione del processo di compressione. 
Converra^ ora esaminare lo spettro del segnale x(t) da- 


to dalla (3.39). Operando infatti la trasformata di Fourier 
si ha: 


T 
2 " 
G(f) - | , cos[2v(£,t * iut e rft ac 
m 
X T y) t 
1 2.3 TIE 42 — t(£,-£)] 
(3.45) " 2 SE n "E 
A 
3 Tu. 2 T 
2 -3-XM[c^«2 5 e(t £)] 
«i T e à " T dt 


L'ultimo termine del terzo membro della (3.45) corri- 
sponde a considerare frequenze negative che possono essere 
trascurate nel caso di interesse pratico, quando f/u sia 
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sufficientemente elevato. 
Introducendo un cambio di variabili 


.v29. TR / 2u 
x - vl6 * gy GT 5] —- dx sx At 


la (3.45) diviene 


LJY CO E d 
(3.46) G(f) -» 2 2u e : :[ e dx 
-— 
H 
dove í £,-t 
x; 7 u 2ut[5 - SH 
f -f 


. 2Y2nm[L 4 -I- 
x, - ZDF * —] 


Introducendo gli integrali di Fresnel: 


y 
CcCy) -[ cos ;x, dx 
[o] 
(3.47) 
y T 2 
SCy) - sen ; x dx 


o 


ed osservando che valgono le relazioni: 


C(-y) » - CCQn S(-y) » - SCy) 


lo spettro del chirp diviene 


f -f 
-jmea 
(3.489  G(£) lé e . 


* [CG6) 60321 * 3I8G9) * SQ) 


Dalla (3.48) e^ possibile ricavare lo spettro di am- 
piezza e di fasi, in particolare per l'ampiezza si ha: 


(3.49)  |e()]- 2 t[CG60(x 1^ [8G 98 (1^) 
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Converra/ osservare che al crescere di Tu, crescono an- 
che x, e x, e gli integrali di Fresnel (3.47) tendono al va- 
lore 0.5. Pertanto e^ possibile scrivere che 


(3.50)  |e()| - "— pr f£ -befCf4d; mee 
"n z * 


Ossia lo spettro in questione diviene piatto ed il guadagno 
dato dalla (3.50) giustifica l'introduzione del termine 


y53* inserito nella (3.40). In altre parole appare chiaro 


che il filtro adattato definito dalla (3.40) tende ad un 
guadagno unitario e larghezza di banda uy . Tutto cio si- 
gnifica che il guadagno sul segnale definito (in ampiezza) 
da Yx.y in fig.3.8 e^ un guadagno relativamente al rumore. 


Normalizzando al valore x la (3.49), si hanno gli 


andamenti di fig.3.9 riportati per diversi valori di t*u. In 
definitiva quindi nello spettro del "chirp" (sia in ampiezza 
che fase) sono presenti dei "ripple": l^'ampiezza ed il pe- 
riodo di questi ripple sono governati principalmente dal 
prodotto t*.u. 


-u/2 u/2 


Fig.3.9 - Spettri di chirp caratterizzati da diversi prodot- 
ti vy- 


In conclusione appare chiaro a questo punto che il se- 
gnale chirp considerato, caratterizzato da un inviluppo di 
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ampiezza costante nel dominio del tempo, ha nel dominio del- 
la frequenza un inviluppo rettangolare solo approssimato: 
questo e^ il segnale generato da una modulazione in frequen- 
za di una portante di ampiezza costante. 

Sono disponibili oggi diverse tecniche per realizzare 
tali f.d.o. ed in particolare converra^ ricordare i di- 
spositivi ad onde acustiche superficiali (S.A.W.), che con- 
sentono anche la realizzazione dei filtri adattati in rice- 
zione [3]. 


3.7. Riduzione dei lobi laterali 


Come riportato nella (3.44) la risposta di un filtro a- 
dattato ad un segnale "chirp" e^ approssimato da un anda- 
mento tipo (senx)/x, cui corrisponde uno spettro rettango- 
lare. 

In ambiente di molti bersagli dove e^ possibile peral- 
tro anche una ampia dinamica di segnali, i lobi laterali in 
"distanza" rappresentano segnali interferenti e che normal- 
mente andranno ridotti. Al fine di sopprimere questi lobi 
laterali, la risposta in ampiezza del filtro adattato nor- 
malmente e^ "disadattata" o "pesata" cosicche^ la diminu- 
zione dei lobi laterali e^ "pagata" da un allargamento del- 
l^impulso compresso (perdita di risoluzione) e da una degra- 
dazione del rapporto segnale a rumore (perdite in sensibili- 
ta^). 

La "pesatura" (almeno quella in ampiezza) e quindi l^a- 
zione di disadattamento viene realizzata usualmente in rice- 
zione in modo da non perdere in energia trasmessa. 

Il principio di funzionamento della rete di pesatura si 
basa sul fatto che il segnale a spettro rettangolare viene 
fatto passare su un filtro H(jeo) che attenua lo spettro ai 

ordi. Se in particolare H(jo9) ha un andamento di tipo gaus- 
siano, la sua trasformata di Fourier sara^ ancora gaussiana 
e quindi la corrispondente risposta in tempo non presentera^ 
piu lobi laterali, ma sara^ ancora di tipo gaussiano con un 
picco centrale piu/ largo relativamente al corrispondente 
(senx)/x. 
D^altro canto d e^ limita- 


D'altro canto poiche" lo spettro di ingresso e^ limita: 
to a uy nel dominio della frequenza non sara; possibile che 


ottenere una porzione di una gaussiana e la risposta in - 


po avra dei lobi laterali e l^allargamento del lobo cen- 


trale sara^ tanto piu/ rilevante quanto maggiore s ^ 
shaping" ai bordi dello spettro. 
anto andra rcato miglior compromesso tra 
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livello dei lobi secondari e larghezza del lobo centrale. 
Spesso il problema si sposta nella ricerca di quella fun- 
zione peso che per un prefissato livello di lobi laterali 
consente un minimo allargamento del lobo centrale. 

Un esempio particolarmente interessante e^ costituito 


dalla famiglia: 
f-f 


(3.51)  G(f,n,k) » k * (1-k) cos" v 


dove n e k sono delle costanti. La trasformata di Fourier 
della (3.51) dara^ la ricercata rappresentazione nel dominio 
del tempo: 


f *u/2 
2 t 


(3.52) g(t)» GUE,n,k) eJ" dg 
£-u/2 


Si osservera^ che la funzione peso si riduce all'unita^ 
nel caso k-1l. 

Nel caso n-1 in fig.3.10 e^ riportato l^andamento del 
livello del maggior lobo laterale (S.L.) e del fattore di 
allargamento (6) dell^impulso centrale al variare di k; per 
k-1 la pesatura sparisce e quindi ne consegue un allargamen- 
to inesistente (6-1), mentre il livello dei lobi laterali e^ 
determinato dal (senx)/x e quindi assume il valore di 13.2 
dB. 

Nel caso che la funzione peso sia il polinomio di Che- 
byshev i lobi laterali sono tutti ad un livello costante ed 
il corrispondente allargamento del lobo centrale e^ minimo 
[1]. Questo fatto si presenta particolarmente interessante, 
nelle pratiche applicazioni, quando non e^ possibile fare 
alcuna ipotesi sulla distribuzione dei segnali che seguono e 
precedono l^impulso in esame. 

L'inviluppo dell'impulso di uscita in questo caso e^ 


dato dalla Lm A Delo. Clebysver 
EON PNONEA 
(3.53)  g(t) - cosmy (ut) -A.- Qoa) - 4i 


cosh(rA) 


dove A e^ un coefficiente dipendente dal livello dei lobi 
laterali scelto e calcolabile con la formula 


(3.54) Ses an 20 log [cosh(rA)] 
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Fig.3.10 - Livello dei lobi laterali (S.L.) in dB e allarga- 
mento del lobo centrale (68) per la legge di pesatura (3.51) 
nei casi n-1l e 2. 


In fig.3.11 e^ riportato il livello dei lobi laterali 
ed il conseguente allargamento del lobo centrale. Parago- 
nando gli andamenti di fig.3.11 con quelli di fig.3.10 e^ 
possibile valutare la bonta^ di una legge di pesatura, anche 
Sé dovra^ essere tenuto in debito conto come detti lobi la- 
terali discendono man mano ci si allontani dal lobo princi- 
pale per la (3.51). 

Spesso viene utilizzata una approssimazione del metodo 
Sopra descritto (Dolph-Chebyshev) e si ottiene il metodo di 
Taylor, che si basa su opportune funzioni che approssimano i 
polinomi di Chebyshev e presentano caratteristiche di facile 
realizzabilita^. 

Le espressioni delle funzioni di Taylor dipendono da un 


parametro n che e^ un intero definito dalla relazione 


- Am 
n 2 Tete 


(3.55) 97st 
Vale(n-.5)) Pug. 


dove A e^ dato dalla (3.54) e 6o. indica il rapporto tra la 
larghezza del lobo principale de11a funzione di Taylor e 
quella del corrispondente lobo del metodo Dolph-Chebyshev. 
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Fig.3.11 - Andamento dei lobi laterali (S.L.) ed allarga- 
mento del lobo centrale (6) e perdite (x) con il metodo 
Dolph-Chebyshev. 


Pertanto fissato il livello dei lobi laterali dalla 
(3.54) si ricava A e stabilito l'allargamento ammesso rela- 
tivamente a quello riportato in fig.3.11 dalla (3.55) si ot- 


tiene n e quin o sviluppo corrispondente ettagliato in 


[1]- Conviene considerare che il prendere valori di n ecces- 


IN C E (che implichi g, anche minori dell^unita") 
in realta^ conduce a valori di lobi laterali non piu^ deter- 
minati dalla (3. 54), ma certamente il livello di detti lobi 
aumenta. La differenza sostanziale dell^uso del metodo di 
"Taylor relativamente a quello di Chebyshev puo^ peraltro es- 
sere rivista (oltre che da un punto realizzativo) anche come 
decadimento dei lobi lontani. 
Infatti oltre a considerare il livello dei lobi latera- 
li, nel caso si abbiano bersagli distribuiti conviene con- 
Siderare una nuova figura di merito ossia l^integrale dei 
lobi laterali. In altre parole considerando un bersaglio ad 
una certa distanza, al contributo proprio dettato dalla ri- 
soluzione, 1a tecnica di compressione associa ogni altro 
bersaglio dislocato in zone vicine e pesato secondo l^'am- 
piezza dei lobi laterali, pertanto er un bersaglio distri- 
buito in modo uniforme conviene considerare 1g influenza 
globale dei lobi laterali dettata dal rapporto ISLR R (In- 
tegrated Side Lobes Ratio): 
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| lecce |?ae | 
at | 


(3.55) ISLR - (ARCH AN AY 
| ?lg(t) |*at | 64 
o 


dove i. 


t1. corrisponde al primo nullo del lobo centrale (1/u di 
fig.3.8) 

Qà e^ un parametro che delimita la zona di interesse e con- 
venzionalmente si assume pari a 1l o 5. 


La fig.3.12 mostra l'andamento di ISLR in dB nel caso 
4-5 e  a-1 con diverse reti di pesatura, in funzione del- 
l^allargamento del lobo principale. 

Converra^ notare che la definizione di ISLR per un a-1 
porta naturalmente al fatto che al crescere dió , si ha che 
l'abbassamento dei lobi laterali e^ compensato dall^aumento 
del lobo principale come segnale disturbante nella (3.55) e 
quindi si giunge agli andamenti che presentano un massimo 
(v. fig.3.12). 

Cio^ ovviamente non avviene per il caso &4-5, che in pa- 
role povere prende in considerazione solo lobi sufficien- 
temente lontani, ritenendo che echi limitrofi poco abbiano a 
disturbare il segnale sotto esame per ragioni di correlazio- 
ne. 

Naturalmente nel caso Dolph-Chebyshev, lo ISLR dipende 
dal rapporto di compressione, cio^ non avviene nel caso del- 
la (3.51) (per rapporto di compressione sufficientemente e- 
levati) a motivo ancora del decrescere di detti lobi man ma- 
no ci si allontani dal lobo principale. 

Facendo uso degli andamenti di fig.3.12, e^ possibile 
proporzionare ottimamente la rete di pesatura, valutando 
l'influenza del picco dei lobi laterali e del suo integrale 
(pensando a bersagli concentrati e distribuiti). Naturalmen- 
te con Taylor sara/ possibile ottenere tutte le condizioni 
intermedie tra quelle di fig.3.12b) e c). 

Converra^ ora osservare che ancora per effetto della 
legge di pesatura alla diminuzione dei lobi laterali conse- 
gue oltre l^allargamento del lobo centrale anche una degra- 
dazione del rapporto segnale a rumore. 

Detta degradazione puo^ essere valutata conformemente a 
come indicato nel par.1.8.d del cap.1 (v.(1.80)) inserendo 
in luogo di H(jo) il filtro adattato al segnale di ingresso 
(v.(1.74)) e convenientemente pesato. 


I57 


-25 30 


a) 


20 


- — — 


ISLR (a-1) 


Fig.3.12 - Andamento di ISLR e S.L. per diverse reti di pe- 
satura: 

a) legge (3.51) per n-1 

b) legge (3.51) per n-2 , 

c) Dolph-Chebyshev (t*u-400). 
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La fig.3.11 mostra le perdite che si ottengono, usando 
il metodo Dolph-Chebyshev, in funzione del livello dei lobi 
laterali. 

La valutazione in questione e^ stata ottenuta nel caso 
t«u sia molto elevato (spettro rettangolare). 


3.8. Effetti delle distorsioni 


In fig.3.13 e^ schematizzato un diagramma a blocchi u- 
tile alla valutazione delle distorsioni: un filtro distor- 
cente e^ posto in cascata al filtro adattato, in tal modo il 
segnale di uscita sara' affetto dalla caratteristica del 
filtro distorcente. 

In altre parole tutte le distorsioni del sistema sono 
sintetizzate nel filtro distorcente la cui caratteristica 
puo. essere sviluppata in serie (v. fig.3.14) e fermandosi 
al primo termine si ha: 


G(u) * H4(j0) * G(o) - H4 (ju) 


| | 


s (t) g(t) gq(t) 


Filtro 
adattato 


Filtro 
distorcente 


Fig.3.13 - Schematizzazione per l'analisi delle distorsio- 
ni. : 
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Fig.3.14 - Funzione di trasferimento di HaCjo). 
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ES e^ il valore di picco della componente di ampiezza della 
funzione di trasferimento distorta 
bi e^ il valore di picco della componente di fase 


Se g(t) e^ l'uscita in tempo indistorta dal filtro a- 
dattato, l^effetto della distorsione di ampiezza si traduce 
nella seguente uscita (bastera^ ricordare le proprieta" del- 
la trasformazione di Fourier, v. fig.3.13) 


dives "1 81 
(3.57) | ga( €) - g(t) i. g(t*C ) *sg- g(t-C,) | 


In altre n altre parole. nascono due "echi appaiati" dislocati 
in tempo a üpo a 4C, e -C, la cui ampiezza dipende dal valore di 
wicec della distorsidne] 
Una relazione del tutto analoga, anche se approssimata, 
vale nel caso di distorsione di fase 


fackeupe cem bi 2 D» 
(3.58) | gQ(t) - g(t) * 2 8(t*€) *5- g(t-C,) es 


Naturalmente se si considerano diverse cause distorcen- 
ti l'effetto descritto dalle (3.57) e (3.58) si espande con- 
siderando, per ogni armonica di cui nelle (3.56), i corri- 
Spondenti nuovi termini e quindi i nuovi echi appaiati. 

L^effetto delle distorsioni in altre parole determina 
quindi un ulteriore limite per i lobi laterali gia^ discussi 
nel paragrafo che precede; anche il concetto di ISLR G^ 


essere riapplicato, considerando il contributo degli - Pl 


appaiati che determina una degradazione segnale utile-spu- 


rie, derivanti da bersagli dislocati nelle zone contigue. 
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3.9. Requisiti generali di un sistema di espansione e  com- 
pressione ed effetti di secondo ordine 


Usualmente il chirp come f.d.o. generata da una modula- 
zione lineare in frequenza viene usata nei sistemi di com- 
pressione per assicurare una bassa potenza di picco insieme 
ad una elevata risoluzione in distanza. 

Nel seguito converra* riassumere i parametri essenziali 
in termini di requisiti di sistema: 


. risoluzione e larghezza di banda 


La larghezza di banda (M) del "chirp" dovra^ essere va- 
lutata dal requisito di risoluzione (1/4 a -4 dB) come det- 
tagliato in fig.3.8. Naturalmente dovra/ essere tenuta in 
conto la 


. pesatura 


che comporta un allargamento del lobo principale (v. figg. 
3.10 e 3.11). Si ricordera^ che lo scopo principale delle 
pesature e^ quello di ridurre i lobi laterali per consentire 
una dinamica sui segnali che si succedono in tempo. La pesa- 
tura comporta anche una perdita in sensibilita' (v. fig. 
3.11) che generalmente non supera 1-22 dB. 
La 
* durata dell^impulso in trasmissione («) 


e^ usualmente determinata dai parametri generali di progetto 
del radar quali portate, visibilita' vicino, PRF, sensibili- 
ta^ alla doppler... 

Dalle considerazioni di cui sopra nasce il 


. rapporto di compressione (t.y) 


durata-larghezza di banda ed il guadagno di correlazione e^ 
dato ovviamente (v. fig.3.8 e ric. considerazioni a propo- 
sito della (3.50)) da 


(3.59) e. - 10 log v.p- x 


dove con x sí intende rappresentare il valore delle perdite 
in sensibilita/ dovute alla pesatura (per metodo Dolph-Che- 
byshev vedi fig.3.11). 

Nel tenere conto della 
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" dinamica del segnale 


bisognera/ valutare anche il contributo di rumore dovuto al 
processo di espansione oltre naturalmente ai lobi laterali 
che (per come detto) potranno essere controllati da opportu- 
ne reti di pesatura. D^altro canto le reti di pesatura non 
tengono conto 


e del ripple di Fresnel 


causato dalla limitazione in tempo dell^impulso espanso (v. 
eq.(3.48)). Il contributo di detto ripple sul livello dei 
lobi laterali puo^ essere valutato considerando il ripple 
come distorsione (v. par.3.8); con buon approssimazione e^ 
possibile scrivere: 


(3.60) S.L.F.| 4, - 20 logt:u- 3 


dove con S.L.F. si e^ inteso rappresentare appunto il livel- 
lo massimo dei lobi, dettato dal ripple di Fresnel, che di- 
viene significativo per bassi valori dic:u(«100) 

In realta^ e^ possibile compensare il ripple in que- 
stione, nel caso di bassi rapporti di compressione, nel 


progetto del filtro di compressione [3]. 


Fig.3.15 - Degradazione dovuta alla presenza dell^effetto 
doppler. 
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Dovra^ essere tenuto in debito conto anche lo 
- effetto della doppler (v. fig.3.7) 


In fig.3.15 e^ mostrato l'allargamento del lobo centra- 
le ó, e la degradazione in sensibilita^ (xa) in funzione 
della doppler percentuale (£4/v), disponendo di una rete di 
pesatura Dolph-Chebyshev di 40 dB. 

In fig.3.16 e^ riportato l'atteso livello di lobi late- 
rali, tenendo conto anche del ripple di Fresnel per T-u-10, 
100 e 1000, in presenza di doppler per una rete di pesatura 
del tipo Dolph-Chebyshev da 40 dB. 

L'effetto doppler comporta anche uno spostamento in 
tempo della posizione del picco principale dell^impulso com- 
presso pari a(fj/u). t (v. fig.3.7). 


—15 


S.L. | a dpi 


-20 


tT*u-100 
T:u-1000 
-25 
-30 
- 85 
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Fig.3.16 - Livello dei lobi laterali dovuti all' effetto dop- 
pler. 


Converra/ osservare che qualora si operi con bassissime 
doppler (f£4/u «.01) possono essere presi in considerazione i 
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chirp non lineari 


ossia f.d.o. che hanno una modulazione non lineare in fre- 
quenza [1]. In questo modo e^ possibile realizzare un filtro 
adattato tra "espansore" (trasmettitore) e "compressore", 
senza ricorrere alle pesature in ampiezza, con basso livello 
di lobi laterali. In altre parole la legge di pesatura sara^ 
divisa fra trasmettitore e ricevitore, in tal modo sara^ 
possibile ottenere bassissimi lobi laterali con perdite teo- 
ricamente nulle. Tuttavia le prestazioni di un chirp non li- 
neare degradano molto rapidamente in presenza di doppler.| 
Infine converra^ ricordare che la teoria degli echi ap- 
paiati (par.3.8) consente di predire e valutare l'effetto 
delle distorsioni della intera catena trasmittente e rice- 


vente. 


3.10. Codici di fase: codice di Barker e di Frank 


Con l'^avvento delle tecniche di elaborazione digitale, 
in campo radar hanno avuto particolare interesse le tecniche 
di compressione digitale. Tra queste converra^ ricordare che 
la codificazione di fase binaria (BPC). Un codice binario di 
fase di rapporto di compressione t.u, dovet e^ la lunghezza 
dell^impulso non compresso e y la banda relativa, consiste 
in un insieme di N subimpulsi ciascuno di durata 6-1/y con 
frequenza portante costante.| Ogni subimpulso e^ caratteriz- 
zato dall'essere in fase o a 180 rispetto ad uno stesso se- 
gnale in onda continua. D^altro canto ogni codice BPC puo^ 
essere rappresentato da una sequenza binaria -* e -. i 

Una particolare classe dei codici BPC e^ il 


. codice di Barker 


Íche e^ stato studiato in modo che, una volta compresso, ab- 
bia tutti i lobi uguali.|In fig.3.17 e^ riportato il codice 
idi Barker a 13 elementi (t-u-13) che, tra i codici conosciu- 
|ti e^ quello di massima Iunghezza.] Ps 
Se una tale sequenza e^ trasmessa e ricevuta essa puo^ 
essere riportata nelle due componenti video &)e(y)e quindi 


potra^ essere "compressa" in un filtro adattato. 


$ Zsvté»» — Ücocr Doer o /3 eUbeuub' eoe 277 2.25 
EE. [97 pna i $ Ut e0uo e xGolvot  , eia 
E. 2 46 
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Fig.3.18 - Decodificatore per un codice di Barker a 13 
elementi. 


Un tale filtro decodificatore e^ mostrato in fig.3.18 
dove i singoli ritardi sono eguali a 1/u (durata del subim- 


À eurmdt 221^ 
A Qu p 2 
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pulso) V 9. Le uscite disponibili dai singoli elementi di 
ritardo (13 in tutto) vengono addizionate o sottratte con- 
yenientemente in accordo con il codice. In realta^ 1a 
struttura di fig.3.18, se eccitata da un impulso unitario, 
da^ luogo in uscita alla sequenza di Barker, costituendo un 
filtro a risposta impulsiva finita (FIR); in altre parole la 
sua h(t) e^ adattata al codice. 

In fig.3.19 e^ riportata la risposta adattata per il 
codice in questione, che poi, per quanto piu^ volte detto e^ 
la funzione di autocorrelazione. 


0 5 10 «6 15 20 25 


Fig.3.19 — Segnale compresso - codice di Barker. 


In fig.3.20 sono riportate varie sezioni della funzione 
di enisi aia di detto codice di el ostrando Come au? 


Sizione in PTS rEMI 


Con tale codice pertanto non si ha l'effetto indicato a 
proposito dei chirp, infatti nel caso si usi un chirp, una 
doppler determina una polarizzazione nella misura della di- 
stanza. 

Conviene ancora osservare che solamente il codice di 
Barker di lunghezza 13 (o meno di 13) possiede la proprieta^ 
di lobi laterali unitari (v. fig.3.19), purtuttavia esistono 
molti codici di lunghezza superiore fino a 150 e lobi late- 


(*) Negli apparati digitali (solo in questi in realta^ si u- 


sa il codice di Barker) ogni subimpulso viene campionato 


piu di una volta per motivi di sensibilita^ che appariranno 
chiari nel seguito. 
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rali di 7 o meno. 

Naturalmente sara/ possibile unire insieme piu/ codici 
di Barker al fine di raggiungere particolari requisiti. 

Al fine di controllare i lobi laterali e^ ancora possi- 
bile poter disporre di particolari reti di pesatura [4] e 
particolari realizzazioni del decodificatore sono possibili, 
data la struttura campionata, anche con dispositivi CCD 
(Charge Coupled Devices) [6]. 


R 
Fig.3.20 - Funzione di ambiguita/ del codice di Barker a 13 
elementi. 


Come generalizzazione dei codici bifase e^ possibile 
considerare i codici polifase e tra questi: 


codici di Frank 


Un codice di, Frank e^ costituito da un numero di sub- 
impulsi pari a N^; in realta/ il codice in questione puo^ 
essere ritenuto costituito da N sottogruppi, ciascuno di N 
subimpulsi, caratterizzati singolarmente da una fase 2mn/N 
(rispetto ad un segnale di riferimento) dove OXnXN-1l. 

E^ possibile individuare le varie fasi tramite 1a 
seguente matrice, che specializza i valori di n: 


0 0 0 Ü ue 
0 1 2 T x AH 

0 2 4 É x. — AOL) 
0 (N-1) 201) 3001)...  (G-iyp 


che nel caso particolare N-4 si riduce alla 
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w:o 9000 


cui corrispondono in fase(eliminando le ambiguita^ di 27): 


0 0 0 0 Qn us 
0 1/2 T 32/2 c 
0 T 0 T & 

[9 37/2 T 7/2 


In fig.3.21 sono riportate le varie fasi di cui sopra 
(reinserendo le ambiguita^ di 27) e quindi e^ possibile ri- 
tenere il codice di Frank come generato da un opportuno cam- 
pionamento di un se segnale chirp (si noti l'andamento parabo- 
lico approssimato delle fasi). Questo fatto comporta la pre- 
senza di un "segnale immagine" che potra essere trattato a 
tutti gli effetti come un lobo laterale. 


lOm 


81 


6T 


DT i 


21 


L 


Fig.3.21 - Rappresentazione delle fasi per un codice di 
Frank (N-4). 


Il decodificatore per un codice di Frank ha una strut- 
tura del tutto simile a quella di fig.3.18, naturalmente do- 
vra^ essere realizzato un riallineamento delle varie fasi. 

Il rapporto di compressione che ne deriva e^ N^ (come 
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appare intuitivo), mentre il rapporto picco-lobi laterali e^ 
determinabile dalla relazione(l0logN)- (v. [7]). 

Il felice campionamento delle fasi del chirp ha consen- 
tito quindi di realizzare dei lobi sufficientemente bassi, 
infatti ad es. con un rapporto di compressione di 100 (N-10) 
si ottiene un rapporto picco-lobi laterali di circa 30 dB. 

Al fine di comparare le caratteristiche di vari codici, 
ci si puo riferire alla fig.3.22 in cui e^ riportato (da 
[7]), in funzione del rapporto di compressione, il rapporto 
livello quadratico medio dei lobi laterali rispetto al picco 
per dei validi codici binari e di Frank. Da questi andamenti 
e^ possibile notare come un codice di Frank consente una di- 
namica di lavoro piu! ampia rispetto ad un buon codice bina- 
rio. 

Nella stessa fig.3.22 con un punto e^ riportato il com- 
portamento di un chirp (tu2100) non pesato: il livello piut- 
tosto alto del valore quadratico medio dei lobi laterali e^ 
dovuto all^alto livello dei lobi contigui alla risposta cen- 
trale. 


Yc 
-40 


Codici di 


-30 


Codici 
binari 


-20 : 
rapporto di 
10 15 20 compressione 
Fig.3.22 - Rapporto valore quadratico medio dei lobi 


laterali al picco (yg) in funzione del rapporto di 
compressione. 


Per quanto concerne la sensibilita^ alla doppler, sí e^ 
notata in genere una notevole dipendenza della forma del 
picco centrale e del livello dei lobi laterali dalla doppler 
normalizzata alla banda radar utilizzata, sia per i codici 
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binari (fig.3.20) che per i codici polifase. 

In particolare considerando un codice di Frank con rap- 
porto di compressione 100(-N^) e quindi con livello dei lobi 
laterali di 30 dB sotto al picco, detto livello rimane piu* 
o meno invariato [1] [7] per una doppler normalizzata alla 
banda radar utilizzata fino a 0.005, mentre raggiunge il va- 
lore di 10 dB per una doppler normalizzata di .05. 

Un tale risultato va comparato con il comportamento 
proprio dei chirp e quindi con gli andamenti del tipo di 
quello di fig.3.16, che dimostrano senza dubbio una migliore 
resistenza dei chirp alla doppler. 

Peraltro sono stati studiati [7] dei codici polifase 
particolari che presentano una notevole resistenza alla dop- 
pler, a scapito di un lieve peggioramento (di circa 4 dB) 
del livello dei lobi laterali. 


3.11. Caratteristiche fondamentali delle varie forme d^*onda 
proposte 


Al fine di consentire una prima scelta della f.d.o. da 
utilizzare in un sistema di rilevamento, in tab.3.1 sono 
riassunte le principali caratteristiche dei segnali cui si 


- 


e^ fatto cenno: chirp, codici binari e polifase. 
Tab.3.1 


CODICI CARATTERISTICHE 


REALIZZAZIONE EOONOMICA IN FORMA ANALOGICA 
POCO SENSIBILE ALLA DOPPLER 

— .. ANTIECONOMICO PER SOLUZIONI DIGITALI 

-j « CONSENTE ALTISSIMI RAPPORTI DI OOMPRESSIONE 

-- . QONSENTE UNA FACILE RIDUZIONE DEI LOBI LATERALI 


» BINARI 

^* .« REALIZZAZIONE ECONOMICA IN DIGITALE 
SENSIBILE ALLA DOPPLER 
DIFFICOLTA' PER RIDURRE I LOBI LATERALI 
— . BASSI RAPPORTI DI COMPRESSIONE 


» POLIFASI 
INTERMEDIO PER 
» OOSTO REALIZZATIVO (SOLUZIONE DIGITALE) 
. SENSIBILITA' ALLA DOPPLER 
. RIDUZIONE DEI LOBI LATERALI 
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3.12. Caratterizzazione delle proprieta! fondamentali dei 
radar attraverso la funzione di ambiguita^ 


Si consideri ora una sequenza impulsiva quale quella 
realmente presente nei radar ad impulsi. 

La proiezione di una sezione della funzione di ambigui- 
ta^ sul piano Tt fa per un singolo impulso gaussiano era 
riportata ad es. in fig.3.4a) ed in fig.3.4b) e^ stato con- 
Siderato gia^ un treno di impulsi. 

Questa rappresentazione puo/ essere generalizzata come 
in fig.3.23. Detta funzione di ambiguita/ nasce da una mol- 
teplicita^ delle funzioni relative al singolo impulso dislo- 
cate in tempo (tg) ad intervalli pari al periodo di ripe- 
tizione T. 


Fig.3.23 - Funzione di ambiguita^ di una sequenza impulsiva. 


Analogamente la funzione si ripete nella direzione faa 
cadenza dettata dalla PRF. Converra^ d'altra parte ricordare 
che le dimensioni della funzione di ambiguita^ per il singo- 
lo impulso sono definite da 1/T in fa e 1/B (B-larghezza di 
banda, identificata cony nei chirp) in direzione t,. 

Proprieta^ essenziale relativa alla dislocazione dei 
picchi delle funzioni parziali e^ data dalle dimensioni in- 
scritte fra qesttuo picchi 

1 


Tep-l 


- 


Vnus (e 2UOMQUTO — Ln. 
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ossia l'area fra quattro picchi non puo essere ridotta. 

D'altro canto non esistera^ " ambiguita^ in distanza se 
il ritardo corrispondente alla distanza soddisfa la relazio- 
ne 


(3.61) At € 5-2] kr 


ed analogamente non esistera^ ambiguita^ in doppler (o velo- 
cita^) se la corrispondente dinamica di osservazione CAfa) 
soddisfa la relazione 


E e 2d 
(3.62) à£, € £ «Pe 


Combinando le (3.61) e (3.62) si ha 


(3.63) At * Afa S 1 


^O 


KC ks 


Solo quando la relazione (3.63) e^ soddisfatta, sara^ 
possibile non avere ambiguita^. 

Ad esempio se si vuole osservare un bersaglio a 200 km 
con velocita^ compresa tra 4-500 m/s (in avvicinamento e 
allontanamento) in banda X (2-.03 m) si ha 


Y 


|| 


3 
At - ER - 220907 - 1.33 msec 
3*10 
f 2-1000 . v 
mr 0.03 - 66 kHz 
ne viene 
- 88 


Af ,*At 2 66*1.33 


pertanto si e^ costretti ad operare in n ambiguita^. 

^ . Tutto quindi sí presenta come riportato ín fig.3.24 do- 
ve in particolare e^ messo in evidenza la zona globale di 
interesse determinata appunto dai requisiti di Af, e At. 

Al fine di evidenziare al massimo le problematiche in- 
site nel riconoscimento di bersagli nei clutter converra^ o- 
ra riferirsi ad una applicazione avionica. 

Si supponga un radar trasportato su un aereo che guardi 
con una certa inclinazione un altro aereo che puo essere in 
avvicinamento od allontanamento. 

Ovviamente il radar aereo-trasportato avra^ un'/ antenna 
con un certo guadagno e ricevera^ clutter dai lobi laterali. 
Per semplicita^ nel seguito il livello di detti lobi verra^ 
supposto costante. 
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Il piano t »fq puo^ essere riportato in termini di r,v 
(distanza, velocita^) ed il clutter di terra si manifestera^ 
secondo l^andamento di fig.3.25, avendo ipotizzato che la 
velocita^ dell^aereo sia V (in particolare si osservera* che 
non si hanno ritorni per velocita^ relative maggiori di V)e 
che la quota dell'aereo sia h (non si hanno ritorni per 
rh). 


RISPOSTA 
AMBIGUA AREA UNITARIA 
Fig.3.24 - Zone utili sul piano Twefac 


L^andamento di fig.3.25 tiene conto anche degli anda- 
menti della riflettivita' come studiati nel cap.2. 

In fig.3.25 e^ messo in evidenza la zona del lobo prin- 
cipale ed il bersaglio posizionato ad una certa distanza Ry 
e velocita^ V. 

L'andamento del clutter di fig.3.25 e^ proiettato nel 
piano r,,f, in fig.3.26, dove e^ messa in evidenza la zona 
del lobo principale nella sua posizione dettata dall^angolo 
di osservazione 0 verso terra ed anche la sua dimensione 
dettata dalla apertura del fascio B(v. fig.3.27): —— 


EE e 


f V 
2 e Bs Él B42N 
x(Vcos(9 2 Vcos(04- 5! 2E Vsen60.sen » X Bsena 7 


T d 
T d 
E sd 


- 


Una volta caratterizzato il clutter si potra ora de- 
cidere con quale PRF operare, in particolare si potrebbe o- 
perare con 


—^ 


E^ pd 


n 
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CLUTTER NEL LOBO 
PRINCIPALE 


BERSAGLIO 


Fig.3.26 - Il clutter proiettato nello spazio f,,T. 


. Bassa PRPF (XX 31 ) | A 7 ; W.. 

In questo caso la situazione di bersagli vicini e lon- 
tani e^ riportata in fig.3.28a) proiettata sugli andamenti 
di fig.3.26; naturalmente non si avra ambiguita/ in distan- 
za e quindi il bersaglio compete solo con il clutter presen- 
te nella stessa cella di distanza. Ovviamente la distanza 
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potra^ essere determinata semplicemente senza problemi di 
ambiguita^. Il clutter, essendo in regione di non ambigui- 
ta^, potra/ essere attenuato con un controllo in distanza 
(STC) secondo una tecnica che verra^ illustrata nel capitolo 


che segue. 


Nego 


Fig.3.27 - Schematizzazione utile alla valutazione delle 
dimensioni in frequenza del clutter nel lobo principale. 


L'effetto dei ritorni dai lobi laterali puo^ essere 
trascurabile, a grandi distanze si e^ liberi dal clutter, ma 
certamente puo. presentarsi difficile la selezione sulla ba- 
se dello spettro per distanze medie, infatti si ha una forte 
ambiguita^ in frequenza (doppler). 

Una schematizzazione delle varie f.d.o. e^ riportata in 
fig.3.28b) dove in particolare e^ messa in evidenza la tec- 
nica di elaborazione che consiste in molte celle in distanza 
mentre il filtraggio doppler si presenta estremamente scar- 
So. 

Tutto questo rende difficile l^impiego di tale PRF, 
quando si voglia, ad esempio, guardare da un aereo un altro 
aereo a piu/ bassa quota (condizione look-down), per cui la 
eco riflessa ritorna insieme al clutter di terra ed ad echi 
di oggetti mobili sulla superficie stessa. 

Al fine di rendere concreto quanto detto e^ possibile 
asserire che il campo delle basse PRF non supera una decina 
di KHz. 

Qualora invece si voglia lavorare con PRF superiori ad 
un centinaio di KHz la situazione si presenta in modo diffe- 
rente e si usa dire che si lavora con 
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Fig.3.28 - Bassa PRF. 


. Alta PRF 95 

In questo caso non si ha ambiguita' in frequenza e qua- 
lora il bersaglio sia in chiaro il clutter e^ eliminabile 
facilmente con filtraggio doppler dei lobi laterali. 

La schematizzazione di fig.3.28a) diviene quella di 
fig.3.29a), mentre le f.d.o. interessate sono riportate in 
fig.3.29b) ed il processo elaborativo verra realizzato con 
poche celle in distanza mentre dovranno essere realizzati 
molti filtri per evidenziare bersagli in chiaro e su clut- 
EeGr. 

Tutto questo puo. ovviamente essere utilizzato se la 
velocita^ relativa fra l'^aereo che trasporta il radar ed il 
bersaglio e^ rilevante e questo avviene usualmente quando si 
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e^ in avvicinamento (geometria "head-on"), ma per aerei che 
Si osservano di coda ("tail-on") la velocita^ relativa puo^ 
Tieucsre molto bassa ed il bersaglio puo. entrare nella 
ona doppler propria de [v] aterali. |Poiche^ d^altra 


arte sis ortemente ambiguo in distanza, nella 
Stetas calla Wi GISDRirs del héigeslio NOEEG omssrvaRinie $1 glio sotto osservazione si 
hanno numerosi ripiegamenti del clutter e la rivelazione 
puo" risultare veramente problematica. 

Naturalmente operando con Alte PRF si puo/ avere un 


miglioramento della portata ma 1a lettura della distanza 
puo^ risultare problematica. 


Y ode IN CHIARO 


(IIIIIIIIII 


| BERSAGLIO 


*9006000050990900090€ 


BERSAGLIO IN ZONA DI 
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Fig.3.29 - Alta PRF. 
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Problematiche intermedie si presentano nel caso di 


- Media PRF 


il cui comportamento e^ descritto dagli andamenti di fig. 
3.30a) e b) di immediata interpretazione. 


Particolari problemi in ogni caso dovranno essere ri- 
solti quando si voglia risolvere le ambiguita^ in distanza 
ed in doppler secondo metodologie che saranno descritte nel 


seguito. 


f CLUTTER NEI 
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MUR cies ——— 


! 
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b) 


Fig.3.30 - Media PRF. 


APPENDICE 1 


A.1. Richiami sulla notazione complessa dei segnali 


Converra/ ricordare che ogni segnale reale puo^ essere 
rappresentato secondo una notazione complessa, come esten- 
sione della rappresentazione di un segnale in onda continua. 
Ad esempio cos ot puo^ essere scritto 

j oot - SA 
(A.1) 2 cos e t -e6 te 


e quindi puo essere pensato come somma di due vettori uno 
con frequenza positiva £7 Qe /? " ) e l'altro con frequenza 
negativa -fo* Allora un tale segnale puo essere considerato 
come composto di una frequenza positiva ed una negativa. La 
(A.1) puo essere riscritta: 
jot -jo t 
(A.2) 2 cos got 7 R2 e * )2R(2e * ) 
Per un generico segnale (reale) x(t) con spettro di 


Fourier continuo: 
oo 


(A.3) x(t) - | X6») ej * àr 


-—o00 
e^ possibile fare delle considerazioni analoghe. Infatti e^ 
possibile separare le frequenze positive dalle negative: 


jot 


pe jot 9 
(A.4) xco»| X(o)e aes X(n)e" df- 


o 


—o00 


-[ XCo)e "tags J X (u)e J9tag 
[e] o 


dove si e^ fatto uso del fatto che, per ogni segnale x(t) 
reale, X(u ) deve essere hermitiana: 


(A.5) X(-0) s x" (0) 
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Come estensione della (A.2) converra^ allora scrivere: 


(4.6)  x(t)- ea | x(o)el"tag)- ee [ x (u)e J"tag) 
9 o 


In altre parole un segnale reale puo^ essere rappre- 
———————————Á——— 


sentato sia come parte reale di un segnale contenente solo 
frequenze positive, sía dí un segnale contenente solo fre- 
quenze negative. b A d 

Diviene naturale a questo punto associare ad ogni se- 
gnale reale x(t) un segnale complesso y(t): 


(&.7) — x(t) —X wt)» J 2xX(u) el 9 * ar 
2 o 


per modo che 
(4.8) x(t) -» R[ v Ct)] 


In realta/ mediante la (A.7) e^ stata specializzata la 
Scelta della parte immaginaria della y(t), infatti ogni fun- 
zione complessa 


(4.9) y(t) 4 x(t) t j y(t) 


creata dalla x(t) con l'ausilio di una qualsiasi funzione 
reale y(t) avrebbe soddisfatto la (A.8). 

La (A.7) quindi specializza la y(t) della (A.9) ed e^ 
possibile dimostrare come la y(t) che soddisfa la (A.7) non 
e^ nient'altro che la trasformata di Hilbert di x(t): 


(A.10)  y(t) » : | x dr - H[x(t)] » X(&) 


-00 


Converra. ricordare che la trasformata di Hilbert di un 
segnale x(t), corrisponde al segnale di uscita del filtro di 
quadratura Inl 


-j o02»0 ERA 
(A.11)  H(jo) - h(t) - 


*j 0«o 


al cui ingresso e^ posto x(t). 
Si puo^ dimostrare facilmente inoltre che: 


(4.12) H[cosot]2senot; H[senot]--cosot; H[x(t)]»-x(t) 


La rappresentazione complessa di un segnale reale 
diviene allora 


180 


(4.13)  w(t) » x(t) * j X(t) Siga BusoUto, 


il cui spettro e^ confinato solo alle frequenze positive e 
la sua importanza risiede nel fatto che consente una note- 
vole semplificazione nella analisi delle forme .d^onda. Un 
segnale rispondente alla espressione (A.13), viene indicato 
con il nome di segnale "analitico". 

In particolare posto 


(4.14) X(wu)-2R(wo)- jI(o) 
avendo separato la parte reale e quella immaginaria di X( 0) 
e^ possibile scrivere dalla (A.7) per la (A.9) e (A.10): 
[-:] oo 
xo 2R(o)cosotdf -* | 21(o)senotdf 
[e] [9] 
xco- 2R(w)senutdf- J 211(0)cos tdf 
[9 o 


(4.15) 


da cui e^ possibile far discendere le relazioni: 


(4.16) 


| xcoae | xcoaet 


-00 [e] 


oo [--] 


2x (o)cosucat« 2l(uo)senutdf] - 
o 


eo 


zia x(t)senotdt - 
-00 


-—00 


-[ 2 coat ^ xceycosuc a] 
[) [9 


oo 


[ 2p cos cjr | i caer ^ ca) jare |xco) |?ae 
[) e xe 
: Analoga espressione si ha per x(t) per modo che vale 
la: 
J co rac x (c)dt- 1 | |vce) |?at» 


(A.17) 


oo [-.] * 
- J Ixco l*ar-[ X(o)X (u)ad£ 
-00 -00 
In generale si ha, procedendo in modo analogo allo svi- 
luppo della (A.16): 


oo 


a x,(t) x cies x,(t) kare[ xc) X)(0)df 


-00 -00 
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Allora alla funzione di correlazione fra due funzioni 
reali 


oo 


(4.19) R90) -z MAC x, (ttr)dt 


puo essere associato l'integrale complesso: 


(4.20) R4 (0) - E NX V, (t*x)dt 


la cui parte reale coincide ancora con la (A.19), infatti 
eo oo 


R[R 4, C02]7 2] s cos cea i| ac E (ttt)dt- 


(A.21) eo 
-[| s Cox cea co 


In particolare la funzione di autocorrelazione del se- 
gnale (A.13) diviene: 


MAD 
(A.22) 


i| [x(t)- 3X(€) ] [x( t 1) - X( t1) ] dt 


(R, COHRZx CUO- JRz (COE JR, :(0)) 


mI 


e valendo le relazioni [come dimostrabile dalle (A.15)]: 


RRCO t 7 RC 

RUD o REC 7 ReOD 
(4.23) Ris -ORLIOD 

Rx (O0) - 0 
si ha: 


(4.24) R uo U - R CO T JR. x(T) 


Onde valutare lo spettro di J(t) converra' applicare il 
teorema di Wiener-Khintchine ad ogni membro della (A.24): 


(A.25) m (09) -» S, (0) 43 Sx C 
D'altro lato la trasformata di Hilbert equivale al pas- 


saggio attraverso il filtro (A.11) e lo spettro ingresso- 
uscita diviene 
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-j 8 (0) 02»0 


Li 
LI 


(4.26)  $,.x(w) HC ju)S, Cu) 


j CD, o«0 


da cui 
2*8 (wo) 020 


(4.27) S, (o) 
b 0 o «0 

La (A.27) e^ servita a dimostrare che lo spettro di 
V(t) e^ confinato nella zona o50, come doveva essere. 

La compattezza del simbolo complesso suggerisce di ap- 
plicarlo genericamente al caso di segnali a media frequenza 
ossia con una portante (fg9) preferenziale scrivendo 

just 
(A.28) y(t) e 


onde rappresentare una grandezza reale x(t) avente una fre- 
quenza fondamentale fo 

La funzione complessa y (t) introduce una fase che, 
quando sia variabile nel tempo, come sara/ il caso generico, 
introduce una variazione nella frequenza istantanea. 

Al fine di considerare un esempio si abbia un rumore a 
banda stretta che come grandezza reale puo^ essere scritto 


(4.29) n(t) » x cos oot -y sen p, t 


come gia^ specificato nel cap.l x e y siano segnali a banda 
stretta relativamente a fo* 

Converra associare a n(t) una grandezza complessa spe- 
cializzata nella (A.28), appare immediato pensare alla 


(A.30) y(t) » x * jy 


per cui la rappresentazione complessa di n(t) diviene 
jot 
(A.31) v(t)s(xtjy)e 9 -xcosu t-yseno tt 


tj tt t 
j[xsenu, ycosu, ] 


La parte reale della (A.31) conformemente alla (A.8) 
coincide con la (A.29), la parte immaginaria dovrebbe essere 
la trasformata di Hilbert della (A.29). Cio^ appare immedia- 
to se x ed y sono delle costanti, sara' sufficiente allo 
Scopo ricordare le (A.12). 

D'altro lato date le seguenti corrispondenze secondo 
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Fourier 


x(t) — X(u) 
(4.32) 
y(t) —- Y(o) 


valgono le relazioni: 


x(t)cosu t € (X(i-o, )*X (utu )) /2 


x(t)senug t «— (X(7u)-X(rtu,)) /23 


(4.33) jt)cos ut «—(Y(u-u )Y(otu )) /2 


y(t)senu t — (Y(G7u)-YGrt o )) /2j 


per modo che lo spettro di v(t) diviene trasformando membro 
a membro la (A.31) per la (A.33) 


S, (0)7 (X(u-0 X (orto )* j[Y(o70 )-Y(oto )] T 


*X(0-0 )-X(u o) 3[Y(07 0, )* Yt )])* 1/2 : 


-X(u0- o )tjY(»- u) 


ossia corrisponde allo spettro di x e y nella sola zona »? O. 


A.2. Richiami sulla realizzabilita' fisica 


Prima di discutere l^ottima elaborazione dei segnali 
converra^ analizzare a quali proprieta generali deve poter 
rispondere la funzione di trasferimento dell^elaboratore, 
onde essere questo stesso realizzabile. 

In particolare si porra/ attenzione sulla risposta im- 
pulsiva dell^elaboratore; che ne costituisce la completa ca- 
ratterizzazione. 

Una funzione h(t), perche^ possa essere considerata ri- 
sposta impulsiva, deve rispettare il principio di causali- 
ta^, cioe^ la risposta deve seguire in tempo l'eccitazione; 
cio^ vuol dire che h(t) deve essere nulla per t € O, in al- 
tri termini deve valere la relazione: 


(A.34) h(t) -» £(t)* u, (t) 


dove f(t) e^ una funzione qualsiasi e uj(t) e^ la funzione 
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gradino unitario: 


: 0 t« 9 
(A.35) ut) - 
1 t»0 


Naturalmente il fatto che h(t) si possa scrivere secon- 
do la (A.34) non implica che la funzione di trasferimento 
sia realizzabile con elementi fisici determinati, ma compor- 
ta solo che detta rete rispetti quel principio generale di 
causalita^, che puo^ essere considerato una condizione ne- 
cessaria per la realizzabilita'. 

Un^ulteriore condizione che si vorra^ rispettare sulla 
h(t) e^ quella della stabilita". 

Un sistema si dira^ stabile se per ogni eccitazione o 
ingresso f(t) limitato si avra/ una risposta o uscita limi- 
tata. 

Ponendo allora: 


EHOIES EE: 
si ha 


eo coo 


(«36 leco-l | £Conce-nar« | [£C h(Cte-1) |d «€ 


- -00 
oo 
«M | [hCt-1) |á« 
e quindi g(t) sara* limitata se: ES 


oo 
(A.37) J |h(t)]dt « e ; oosda 
In altre parole la stabilita^ implica la sommabilita^ 

della h(t). 

In sintesi nel seguito verranno ricercate quelle fun- 
zioni che soddisfano contemporaneamente le (A.34) e ]la 
(4.37) e verranno indicate globalmente come funzioni realiz- 
zabili. 

Onde esaminare le caratteristiche della funzione di 
trasferimento converra/ antitrasformare la (A.34), tenendo 
presente la (A.37), che implica che per to la h(t) tende a 

| zero. Cio^ consiglia una modifica nella (A.34), in luogo di 
uo (che non e^ trasformabile secondo Fourier in quanto 
non sommabile) converra^ porre la: 


(4.38) q(t) 7 u(O) - &9* aon a» 


secondo un procedimento classico per arrivare alla trasfor- 
mata secondo Laplace. 
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La trasformata della (A.38) diviene: 
(4.39)  Q(ju,a) - | g ES de 
o 
La (A.39) puo^ essere sviluppata, difGtuguendo i casi 
&-0 e wf£0, e operando il limite per Q^0* 4: 


(A440). Q(ie) - Q(4o,0) ^18 (0) * xL 


In definitiva la (A.34) si potra riscrivere: 
(A.41)  h(t) -» f(t). q(t) 


dove la q(t) e^ data dalla (A.38) e la sua trasformata, o 
meglio il suo limite per a- O0, e^ data dalla (A.40). In al- 
tre parole la (A.40) puo essere intesa come trasformata 
della u, (t). 

Ricordando che al prodotto in tempo corrisponde la con- 
voluzione nelle trasformate: 


f(t)eg(t) —] F(jx)G[j(o-x)] dx 


la trasformata della (A.41) diviene: 


(4.42) H(ju) - | Fjz)QL3(a-z)]dz - 
- z| rao: (u-2)dz* 3z TT Xe dz - 
2lg(gu)o i| F(jz) LL 


m 


(*) Per wovf£0 si ha infatti, integrando direttamente 1a 
(4.39), 1/(atju) da cui per a-0 si ottiene l'ultimo membro 
della (A.40). 

Per valutare l'area A corrispondente al Dirac, che si ottie- 
ne per 0-0, converra/ ricordare che la (A.38) puo^ essere 
riscritta come somma di due funzioni di cui la prima e^ un 
valore costante pari a 1/2, la cui trasformata da^ il Dirac 
in questione, mentre l^altra essendo una funzione dispari 
(71/2 per t«0,1/2 per t50) non da^ contributo per  v-0. 
Allora dal ricostruire detto valore costante: 


(A/2T) Jc eJutau - 1/2 


si haA -» T. 
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Date le (A.34) e (A.41), f(t) per t X O potra^ essere 
arbitraria, converra^ allora considerare f(t) come funzione 
pari di t,f(t)-f(-t), per modo che sia F(ju) funzione reale 
dio e quindi H(jv) avra^ parti reali e immaginarie date dal- 
le relazioni (v. (A.42): 


(A.43) — R(B(ju)) » Z F(jo) 
I(H(ju)) 7 5— 


[ 
—-——À 
8 
nj 
— 
C. 
N 
— 
[^7 
N 


Combinando le due relazioni precedenti si ha allora: 


NICPTIU 


ESL 


(4.44) IíC3o)) - 


D'altro lato e^ possibile dimostrare che la trasformata 
della trasformata di Hilbert e^ la funzione originaria cam- 
biata di segno: 


(A.45) H(H [X(9)]]) 7 - X(v) [v.(A.12)] 


Se piu! in generale F(jo), per ipotesi arbitraria, ha 
una parte reale ed una immaginaria: 


F(jo) » X(u)tjY(u) 


la (A.42) diviene 
B(jo) - 7 (9) HIY(2)]) d (Q9)  HIXQ 


che puo^ essere rivista per la (A.45) come una funzione di 
trasferimento che ha per parte immaginaria la trasformata di 
Hilbert della parte reale e per parte reale la antitrasfor- 
mata (ossia la trasformata cambiata di segno) di Hilbert 
della parte immaginaria. 

Converra/ infine osservare che, essendo h(t) reale, 
H(jo) dovra^ essere hermitiana: 


(A.46)  H'(ju) » H(-ju) 


ossia 
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R[HCo)]-3 T [HC Jo) ] 7? R[BC3o) F3 I[HC- 30) ] 


e quindi 


(4.47) R[HCjo)] 7 R[BC-3u)] 
I[H(jo)] 7» -I[B(-30)] 


che vuol solamente indicare che la parte reale di H(jo) e^ 
una funzione pari, mentre e^ dispari la parte immaginaria. 


A.3. Filtraggio complesso 


Si ricordi che detta h(t) la risposta impulsiva di un 
filtro, la risposta ad un segnale reale s(t) e^ data dalla 
relazione: 


(A.48)  g(t) -[ h(t) s(t-t) dt |Q ded n ici 


La risposta del filtro alla parte immaginaria del se- 
gnale (A.13) diviene ovviamente A 
r* S 5- S045 SUS) 


(4.49) ui dell h(t) S(t-1) dt az - Pexi Wald 
tutto cio/ consente di considerare la parte reale e la imma- 
ginaria del segnale complesso come se fossero due segnali 
separati, per modo che la risposta complessa ad un segnale 
reale diviene 

oo 
(4.50) »CO-sco*aicoa | h(r) c(t-9 dt 


—» 


dove Pedes) 


ze "1" 


(4.51) c(t) » s(t) * j B(t) 


Naturalmente l'espressione (4.50) e^ soggetta a modifi- 
che, infatti il segnale e^ complesso mentre la risposta im- 
pulsiva e^ reale. Passando nel dominio della frequenza, il 
filtro consente di far passare frequenze sia positive che 
negative, mentre il segnale complesso per sua natura con- 
tiene solo frequenze positive. Potranno pertanto essere an- 
nullate le frequenze negative del filtro, considerando 1a 
risposta del filtro in forma complessa 
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oo 


, Y " jot 
(A.52) I(t) » h(t) * j h(t) » | 2 H(v) e? df 
: o 
dove la funzione di trasferimento H(0) e^ la trasformata di 
Fourier della h(t). 
Allora la (A.50) potra^ essere riscritta: 


2 


oo 
-— —0 


(A.53) n Ct) - i I(t)o(t-1)d - i| I(t-8)o(8) d0 


' o 


dove il fattore dw stato introdotto perche mediante la 
(A.53) il modulo"della funzione di trasferimento e^ stato 
raddoppiato rispetto alla H(o). 

Converra/ ora fare una osservazione sul fatto che men- 
tre ogni segnale analitico y (t) ha uno spettro esteso sulle 
frequenze positive, lo spettro di V (t) e^ confinato alle 
frequenze negative. Allora la convoluzione di un segnale 
analitico e del suo complesso (bastera^ pensare di operare 
sul dominio delle frequenze) e^ sempre nulla: 


eo EE 
(4.54) | cocoa | WC Vy (r-t)dt -0 


-00 


(sara? sufficiente ricordare l'espressione della trasformata 
di Fourier della convoluzione). 

Per lo stesso Mains. S us correlazione fra due segnali a- 
nalitici e^ sempre nulla E 


oo 


(A.55) | (t) 9 Ct- Date | D Vt Ddt € 


Allora ricordando che 


(4.56)  h(t) » (I(t) T (t)) 1/2 - R[I(t)] 


(c(t) * o (£)) 1/2 - R[o(t)] 


s(t) 


per le (A.54), 1a (A.48) diviene: 


(*) Lo spettro della (A.55) corrisponde al prodotto del com- 
plesso dello spettro di una funzione (es. Uj,(t)) per lo 
spettro dell'^altra (es. V 4(t)). 
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oo 


(4.57) &t)7 | Ico Gode | I'Coc (t- Odd - 


—oo —oo 


l 
7 
Zh 


l9 l 
J I(x)o(t-1)dx)-7 R( I*o) 

-—coo 
ossia la risposta reale coincide con la parte reale della 
risposta complessa in conformita^ alla (A.53). 

L^unico vincolo imposto nella (A.57) e^ che il segnale 
sia analitico, mentre nessuna ipotesi e^ stata posta nella 
larghezza di banda del segnale. 

D^altro lato converra/ ricordare come ogni segnale o 
risposta impulsiva di un generico sistema possa essere rap- 
presentato nella corrispondente configurazione passa-basso. 

Allo scopo converra^ ricordare i teoremi base che con- 
sentono una corrispondenza diretta nel caso di funzioni 
passa-banda e passa-basso sia complesse che reali: 


"funzione passa-banda funzione passa-basso 
ju t 
(4.58) V. (t) Wy(t)- W(COe * 
xy(t)-A(t)cos[u t*a(t)] x, (t)-A(t) e) 9 CO 


- 


Naturalmente e possibile scrivere una relazione 
ingresso-uscita per ogni tipo di segnale e di funzione di 
trasferimento in termini delle espressioni passa-banda e 
passa-basso: 


(A.59) 


segnale ingresso reale: 
passa-banda s(t) passa-basso s, (t) 
segnale ingresso complesso: 
passa-banda O(t) passa-basso o, (t) 
risposta impulsiva reale: 
passa-banda h(t) passa-basso h,(t) 
v 
risposta impulsiva complessa: 
passa-banda Í(t) passa-basso Ij (t) 
segnale uscita reale: 
passa-banda g(t) passa-basso gy (t) 
segnale uscita complesso: 
passa-banda n(t) passa-basso ny Ct) 


Le grandezze elencate precedentemente saranno legate 
dai prodotti di convoluzione, che nel caso complesso diven- 
gono: 
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n 2IÍ*c -jegt 
(A.60) ] n, 7e 
n. I *oc 
v v v 
infatti 
jo (t-1) jo t jo t 
H E o 0 [* 
z 1 [re-oocoe: - [rue ce dt ny? 


Nel caso posto 


(4.61)  s(t)- A(t)cos[» t*a(t)] 


h(t) B(t)cos[o t*É(t)] 


g(t) 7 3 C(£)cos[o ,teY(t)] 


allora si ha 
g7"s*h 
(4.62) 1 
-z * 
8. 2(5, hu? 


j&co, (*) 


ja 
cce? C ?- pace) ed €? 1 psco)e 
Una importante interpretazione della  (A.62) [ric. 
(A.58)] e^ quella di fornire un metodo per sintetizzare si- 
stemi con parametri complessi con sistemi con parametri rea- 
li. 
In particolare si assume un segnale di ingresso del ti- 
po 


(4.63) s(t) » A(t)cos[u t-o(t)] 


e sul ricevitore siano disponibili le funzioni cos yt e 
sen ü,t. Allora mandando in un mixer s(t) con il cos ut e 
nell^altro con sen go,t secondo lo schema di fig.A.l e 211- 
trando le componenti a bassa frequenza si hanno a disposi- 
zione le due componenti: 


(*) La validita' della (A.62) puo essere dimostrata 
dalla (A.61) conservando i prodotti significativi e 
comparandoli ai corrispondenti della (A.62). 
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A sena 7 S 


Svi m 


Fig.A.l - Schematizzazione di una elaborazione in bassa 
frequenza. 


che corrisponde alle componenti reali e complesse del segna- 
le s(t) riportato in bassa frequenza: 


(A.65) $8, A eJ" -58 Ts 


In un sistema generico di comunicazioni A(t) e a(t) in- 
dicano rispettivamente la modulazione in ampiezza e fase/ 
frequenza dove normalmente e^ contenuta l^informazione di 
interesse. 

Se quindi l^oscillatore locale cos at (e quindi sen 
uot) e^ sincronizzato in frequenza e fase con il segnale di 
ingresso, s,,. e sj: hanno i contenuti informativi. 

Allora posto 


(A.66) h Ct) - hu CO) t jh. (Ct) 


dalla (A.62) e^ possibile costruire lo schema di fig.A.l. 
Naturalmente sara/ possibile in uscita ripassare in media 
frequenza usando ancora due mixer. 

Converra/ ora fare una osservazione sulla natura della 
risposta impulsiva (v.(A.61)): 


(A.67) h(t) » B(t) cos [o ot t 8(t)] 


e converra/ osservare infatti che 
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br B(t) cos8 (t) 


(4.68) 


h B(t) senf (t) 


vi 
da cui la parte immaginaria si annulla nel caso che f(t) sia 
nullo semplificando 1la struttura di fig.A.l. Cio^ avviene 
ricordando le proprieta delle trasformate di Fourier, se: 


(4.69) h(t) » B(t) cos uot 


ossia lo spettro di h(t) e^ ottenibile da quello di B(t), 
segnale reale, per traslazione intorno a 0,. Ne viene per- 
tanto che lo spettro di H(juw) sara/ antisimmetrico intorno 


a U6* 


APPENDICE 2 


Problemi fondamentali nei radar ad onda continua 


E^ stato fatto cenno che un radar in onda continua (CW) 
consente la valutazione della velocita^ relativa ma non 
quella della distanza. Un metodo molto usato per superare 
questo inconveniente e^ quello di modulare in frequenza (FM) 
il segnale trasmesso (allargando in altri termini la lar- 
ghezza di banda). 


Segnale trasmesso 


Segn. ricevuto 


Fig.A.2 - Schematizzazione del principio di un radar ope- 
rante con tecnica FM-CW. 

Tale tecnica .ad es. e^ schematizzata in fig. A.2 e la 
distanza tra due oggetti viene riletta in termini di scosta- 
mento di frequenza. D'altro canto se il bersaglio si muove e 
quindi si e^ in presenza di doppler relative, la f.d.o. di 
ricezione (tratteggiata in fig.A.2) si abbassa o si alza (in 
frequenza) rispetto a quella trasmessa. Analizzando la dif- 
ferenza degli scostamenti di frequenza fra segnali trasmessi 
e ricevuti, nelle fasi di aumento e diminuzione della fre- 
quenza si ha informazione della velocita^ e della direzione, 
mentre lo scostamento medio indica la distanza. La lettura 
delle frequenze puo essere effettuata con filtro accordabi- 
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le o con banchi di filtri. " 

Una tale tecnica si presenta estremamente economica ed 
e^ largamente utilizzata negli altimetri degli aerei, ma in 
ogni caso il distinguere piu' bersagli tramite banchi di 
filtri si presenta piuttosto complicato specie se i singoli 
bersagli manovrano in qualche modo, la qual cosa puo* com- 
portare il passaggio del segnale da un filtro ad un altro. 

Per ulteriori delucidazioni su tale tecnica si rimanda 
alla letteratura ed in particolare a [5]. 

Converra^ peraltro osservare che il problema principale 
della utilizzazione del radar CW e^ insito nel fatto che i1 
segnale trasmesso si accoppia (utilmente) con il ricevitore, 
in quanto fa da riferimento, per la valutazione degli sco- 
stamenti in frequenza; associato a questo segnale e^ pero^ 
sempre presente il residuo del rumore trasmesso che in qual- 
che modo puo^ limitare la sensibilita/ del ricevitore. 

Si consideri infatti che una sorgente RF ha insito un 
rumore che puo essere schematizzato (gia^ in condizioni ot- 
timali) come riportato in fig.A.3. 


WU 


-(1304150) dB/Hz 
(sotto la rtante) 


*'v 3 kHz 
Fig.A.3 - Rumore di una sorgente RF. 


Pensando (ad un  accoppiamento tra trasmettitore e 
ricevitore (utilizzando una unica antenna) dell^ordine di 
4-15420 dB, si e^ nelle condizioni di fig.A.4. 

Il segnale utile tornera^ peraltro nell^antenna dopo 
l^attenuazione introdotta dalla equazione radar: 
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e questa potenza dovra^ essere confrontata con il rumore del 
TX riportato all'ingresso del ricevitore: 


PNT i 7. * 10 log B -* 10 log Pe 8 


oltre naturalmente che con il rumore proprio del ricevitore. 


Fig.A.4 - Schematizzazione dell^accoppiamento tra trasmetti- 
tore (TX) e ricevitore (RX). 


A titolo di esempio si consideri il caso schematizzato 
in tab.A.2, in cui viene effettuato un confronto fra diverse 
frequenze di trasmissione. In effetti ci si riferisce ad una 
applicazione che riguarda una missione di "docking" nello 
spazio e si puo. osservare il vantaggio di usare alte fre- 
quenze che sono connesse ad un alto guadagno. 


Tab.A.2 


Area antenna 

Efficienza dell^antenna 

Cross-section del bersaglio 

Distanza radar-bersaglio 

Tempo di acquisizione O ms (B-100 Hz) 
Livello rumore del TX - -150 dB/Hz (sotto 
Accoppiamento TX-RX - 20 dB la portante) 


urlas 
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4. ELABORAZIONE DEL SEGNALE IN, DISTANZA 


4.1. Introduzione. Condizione CFAR 


E^ stato gia^ notato che la rivelazione di un bersaglio 
radar comporta la sua differenziazione da segnali disturban- 
ti, costituiti dal rumore e dagli echi riflessi dall^ambien- 
te che lo circonda; tali echi vengono correntemente indica- 
ti, come gia^ detto, con il termine di "clutter", i cui mo- 
delli sono riportati nel cap.2. 

Il criterio decisionale (di cui al cap.1) d'altra parte 
si basa su una probabilita' di falso allarme (P - costante 

——À 
ossia indipendente dalle modificazioni sul disturbo intro- 
dotto dall'ambiente stesso e dalla variabilita^ del sistema 
di ricezione (come banda e guadagno dell'amplificatore a me- 
dia frequenza). 

Il fatto che 1a Pea debba essere costante (condizione 
CFAR (Constant False Alarm Rate))e^ piu^ importante in molti 
casi di una diminuzione della Pp ossia di una perdita nella 
rivelazione. CLER LE " ed us n 
^ — in realta^ la variabilita^ della P puo comportare 
una diminuzione di sensibilita^ o una saturazione del siste- 
ma che segue la soglia decisionale. Infatti, se la P de-, 


cresce, ovviamente non e^ possibile piu' osservare gl echi| 2 


(*) Il sistema indicatore planimetrico PPI e^ un tipo di 
presentazione delle informazioni relative alla distanza e 
all'azimut in coordinate polari. I1 fascetto elettronico 
parte dal centro dello schermo e si muove verso la periferia 
(10 schermo e^ circolare) e poi ritorna al centro per prose- 
guire nello "sweep" successivo leggermente spostato angolar- 
mente, in sincronia con il moto dell^antenna. L^eco del ber- 
saglio appare sullo schermo come una macchia piu^ luminosa e 
persistente corrispondente alla intensificazione del fascet- 
to elettronico. : H A 


aSB ATP RCES. 
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dall^operatore, che usualmente la dispone in modo da ottene- 
re un conveniente numero di falsi allarmi, possibilmente co- 
stante, su tutto lo schermo. In altre parole il disturbo ap- 
pare sullo schermo come "erba" ("grass") ed il segnale, an- 
che se debole, riesce ben visibile per effetto dell'integra- 
zione realizzata ad opera del tubo; infatti la intensifica- 
zione di un bersaglio si ripete praticamente sullo stesso 
punto (date le dimensioni dello "spot" del fascetto elettro- 
nico) per tutto il tempo di persistenza sul bersaglio (cor- 
rispondente alle N interrogazioni di cui nelle (1.15). Se il 
disturbo (rumore e/o clutter) cala, ad es. in una data zona, 
l^"erba", ossia i falsi allarmi spariscono nella stessa zona 
e l'operatore non sara/ piu/ in grado di osservare eventuali 
deboli segnali, nella zona a bassa Pea lacus P PRDROPPPEmR 

Se d^altro canto il disturbo cresce, il PPI puo^ addi- 
rittura "saturare" e quindi non sara^ ancora possibile una 
decisione di presenza del bersaglio perche^ lo schermo appa- 
rira^ tutto intensificato, ossia bianco. 

Analoga cosa avverra^ se l'utilizzatore delle decisioni 
(realizzate ad opera di una soglia) e^ un calcolatore, in 
particolare in questo caso se la Peg Cresce il "rate" dei 
dati puo^ essere anche talmente alto, che il calcolatore po- 
trebbe non piu' "gestirli" e quindi non potra^ prendere de- 
cisioni ulteriori, neanche osservando le scansioni successi- 
ve. 


Tutto cio per dire che un problema particolarmente 
sentito e^ quello del CFAR. 

Naturalmente detta condizione sara. soddisfatta e^ 
pevaintla féwifssarr-mní-eugita 2detbiva a1 Hieello Aí clüb- 
ter o se si e' riusciti ad eliminare il clutter, ossia a 

ortarlo sotto more con un filtraggio, e sul rumore, 
supposto costante, si e^ stabilita una soglia fissa. Peral- 
tro questa tecnica di soppressione del clutter non sara^ 
sempre possibile, sia per instabilita' del clutter, ossia 
del suo spettro, sia per una eventuale frequenza media per 
modo che potrebbe essere difficile separare spettralmente il 
clutter da bersagli utili (specie se con modesta velocita"). 

Pertanto, mentre in questo capitolo verranno indicate 
le tecniche per ottenere il GFAR disponendo delle soglie 
piu o meno adattive, nel seguito verranno analizzate le 
tecniche di "filtraggio in angolo" o "azimutale" e quindi e- 
ventuali modalita^ di separazione spettrale fra bersagli mo- 
bili e clutter; in realta^ il filtraggio in angolo potra^ 
alleggerire il problema del CFAR in quanto il disturbo puo^ 
ricondursi al solo rumore di statistica Rayleigh e quindi la 
soglia stessa finale potra^ essere fissata piu' facilmente. 

Verranno considerati quindi in questo capitolo i vari 
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tipi di clutter condo i modelli-riportati nel cap.2; il 
problema sara^ di creare una soglia che possa adattarsi ai 


vari modelli ed alla loro variabilita/ in modo da ottenere 


una probabilita^ di falso allarme costante e (CFAR), t tenendo 


presente ch che e lungo Io s tesso sweep il clutter puo^ cambiare - 


ottenere il CFAR e le varie teilen fec converra^ richia- 
mare i criteri di rivelazione statistica applicati ai radar, 
cui peraltro gia^ si e^ fatto cenno. 


4.2. Richiami sui criteri di rivelazione 


La rivelazione di deboli segnali in presenza di rumore 
consiste nella determinazione se in uscita dal ricevitore si 
e^ in presenza del solo rumore o del segnale piu/ rumore. 

Nelle pagine che precedono si e^ fatto cenno all^opera- 
tore che "cerca" di individuare il segnale nel "grass", che 
quindi gia^ realizza una decisione; d^altro canto quando nel 
cap.l si e^ parlato del criterio di Neyman Pearson, si era 
deciso di porre una soglia opportuna. In altre parole si 
tratta di applicare il criterio di: 


a) verifica di ipotesi: Neyman Pearson 


in quanto la soglia divide l^uscita in due regioni: la prima 
di non rivelazione e la seconda di rivelazione, ossia pre- 
senza di segnale e quindi detta soglia opera gia' la scelta. 


- 


In realta^ e^ possibile formulare due ipotesi 


(1 J 2 
/ .ol, 910 dui 


Ho segnale assente (ipotesi nulla) Xet 

Hi segnale presente (ipotesi alternativa) ;,/ ,/,/ v0) fa 
» sh) 

Nel dare una risposta alla domanda: "il segnale e^ as- 

^ possibile commet- 


$e-. o 


sente?" ossia: "e^ vera l'ipotesi Ho?" e 
tere errori di due diversi tipi: 

il primo consiste nel rispondere negativamente quando H, e^ 
vera (errore di primo tipo che avverra^ con probabilita" a); 
il secondo errore consiste nel rispondere affermativamente 


quando invece H, e^ falso ed e^ vera la H, (errore di secon- 
do tipo che avverra^ con probabilita^ Bg). 


La situazione e^ riassunta in tab.4.1, nel caso in que- 
stione la probabilita^ o viene indicata con il nome di proba- 
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bilita^ di falso allarme (Pg,), mentre Brappresenta la pro- 
babilita^ di non rivelare un segnale che in realta^ e^ pre- 
sente. Il posizionamento della soglia consiste proprio nello 


|peegiiere un giusto compromesso fa questi due tipi di erro- 
re. Il criterio di Neyman Pearson rivisto in termini stati- 


stici consiste nel fissare la Pea» ossia la probabilita^ 
dell'^errore di tipo I e minimizzare l'errore di tipo II. Ta- 
le minimizzazione puo^ aver luogo filtrando (ad es. con fil- 
tro ottimo) il segnale di ingresso al ricevitore, prima di 
disporre la soglia decisionale. 


Tab.4.1 


errore I tipo 
(roba) Ur. 


Un altro criterio di rivelazione consiste nel valutare 
il rapporto di verosimiglianza come rapporto fra la funzione 
densita^ di probabilita^ del segnale piu/ rumore e quella 
del rumore 


(4.1) Ly) - PLZ] G0] Fotgotio i: 
P[y TN] Veeon us Ka Qu 29- 


(dove y e^ il segnale di ingresso al ricevitore) e quindi 
nel disporre una soglia all^uscita del ricevitore che valuti 
L(y). Ne nasce quindi un ricevitore che opera secondo il 


b) criterio della massima verosimiglianza 


infatti, se L(y) e^ sufficientemente elevato, e^ lecito con- 
cludere che il segnale e^ presente. In realta^ detto crite- 
rio puo essere applicato osservando e rendendo massimo solo 
il numeratore della (4.1) e si arriva quindi allo "stimatore 


di massima verosimiglianza" (Maximum Likelihood Estimator - 
! 


201 


M.L.E.) che gode di particolari proprieta^, quali: 

la consistenza: come proprieta/ asintotica che ga*rantisce 

———— — — ——7 che, al crescere del numero delle prove sta- 

tistiche, ossia per n tendente all'infinito, 

lo stimatore tende al valore vero; 

la efficienza : come stimatore che per un prefissato numero 

^.  — -  . di prove garantisce un minimo errore in sen- 
so quadratico sul parametro oggetto della 
stima. , 


Lo stimatore in questione talvolta puo^ essere polarizzato. 
In ogni caso e^ difficile da realizzare ricevitori che 
valutino direttamente il rapporto di verosimiglianza come 
rapporto tra la densita/ di probabilita^; peraltro l'appli- 
cazione del criterio in oggetto conduce ad un ricevitore che 
realizza la cross correlazione (v. (3.14)) ed il filtraggio 
adattato (v.(1.78)) nel senso di rendere massimo il rapporto 
segnale rumore. 
Anche il criterio di Neyman-Pearson e' equivalente ad 
esaminare se il rapporto di verosimiglianza superi o meno un 
[certo valore K reale, che e' funzione della Pg, prestabi- 


|i4ita. 


Un diverso criterio di rivelazione consiste invece nel 
valutare la probabilita^ a posteriori p[(StN)/y] e nel di- 
Sporre su di essa una soglia: se l'uscita del ricevitore su- 
pera detta soglia allora il bersaglio e^ giudicato presente 
secondo il 


c) criterio della massima verosimiglianza condizionata 
(o a probabilita^ inversa) 


Naturalmente e^ possibile legare la p[(StN)/y] alla 
L(y), infatti poiche^ valgono le relazioni: 


P[CSN) |y]* PC) 7» pIy| CS*8)]- PCS*N) 
(4.2) PG) 7 ply | C998) ]- PCS*N). * pCy [ND P(N) 
p(StN) * p(N) - 1 


allora si ha 


(4.3) p[CS*N) | y]» 


Ls L(y)-* p(StN) 
LCy)- p (SEN) H1 -p(StN) 
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Si noti che la probabilita^ a posteriori p[(StN)/y] e^ 
funzione monotona di L(y), allora il ricevitore di verosimi- 
£lianza puo^ essere dato direttamente in termini della pro- 
babilita^ di (StN) condizionata al segnale di ingresso del 
ricevitore. 

Pertanto i ricevitori a massima verosimiglianza ed a 
probabilita^ inversa si identificano a patto sia nota la 
probabilita^ a priori p(StN), che peraltro puo' essere ipo- 

|tizzata costante in ogni punto. 

] Converra" osservare che quest'ultimo criterio introdot- 
to corrisponde da un punto di vista fisico ad una migliore 
valutazione del segnale, infatti corrisponde, una volta re- 
sosi disponibile il segnale in ricezione, ad associare ad 
esso il valore di $-N piu! probabile all'ingresso del rice- 
vitore e quindi ad una minimizzazione dell'errore di sele- 
zione del segnale. 

Un applicazione di tali tecniche e^ stata gia/ posta 
nel capitolo che precede dove si e^ stimata in modo ottimo 
la distanza e la doppler di un bersaglio. 

Converra. ricordare peraltro che il criterio decisiona- 
le adottato nei sistemi di comunicazione ordinaria (tipo 
trasmissione dati) e^ quello indicato come: 


d) criterio dell^osservatore ideale o ad errore globale 
minimo 


secondo il quale si tende a minimizzare l'errore globale sia 
di falso allarme sia di perdita di rivelazione. I CEDE QU 
In altre parole detta 

P(N) la probabilita^ della assenza di segnale 

(solo rumore) 
P(StN) la probabilita^ della presenza del segnale 

(piu. rumore) 
allora si vuole scegliere una decisione sulla base di ren- 
dere minimo l^errore 


(4.4) [*t&1 - PQU* Pg, * En 0-2,)] 


Dalia miuntetzsaslbAe dellà (4.4) si notera" come la P 
viene a dipendere dal segnale (e analogamente la Pp? e cio^ 
da un punto di vista pratico puo. dar luogo a funzionamenti 
non graditi all^operatore radar. Infatti nell'estrazione dei 

m radar appare So el ritenere costante la PgQ4-e ren- 


dere oce la P cosi^ che la tecnica Neyman-Pearson ap- 
pare píu [d e: e.[Converra ancora osservare che la mi- 
eX IPIE della P[E] come descritta nella (4.4) conduce a 
dare egual peso ai falsi allarmi ed alla perdita di rivela- 
zione e questo e^ il caso delle applicazioni per comunica- 
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zioni ordinarie, mentre nel caso radar spesso conviene dare 
pesi diversi ed al limite operare la minimizzazione del solo 
ultimo termine contenuto nella (4.4). 

Tutti i criteri sopra adottati si applicano alla rive- 
lazione statistica di un segnale immerso nel rumore, osser- 
vando un certo numero di volte il segnale radar come deli- 
mitato in tempo dalla (1.15), ossia dal tempo di osservazio- 
ne. In realta^ spesso e^ possibile operare una rivelazione 


secondo un 
e) criterio sequenziale 


ossia e^ possibile, sulla base delle osservazioni fatte, de- 
cidere della presenza o meno del segnale o anche e^ possibi- 
le giungere ad una decisione non finale nel senso di richie- 
dere ulteriori osservazioni. In altri termini l'illuminazio- 
ine sul bersaglio viene a dipendere dalle decisioni assunte, 
consentendo una migliore efficienza del sistema radar. Natu- 
ralmente tutto questo puo. richiedere una scansione dell'an- 
tenna a tratti (tipo "phased array") e su comando, che nor- 
malmente verra/ effettuata con tecniche elettroniche. 

In conclusione usualmente le varie tecniche, sopra ri- 
portate, portano a stime finali dopo un esame del segnale 
all'ingresso del ricevitore nei vari sweep successivi. Con- 
verra osservare che il segnale di ingresso al ricevitore, 
per sua natura campionato (si tratta di radar ad impulsi), ^ 
ad una certa distanza puo' apparire modulato dal Fascto| 
d^antenna (si pensi a radar di avvistamento); pertanto i 
vari criteri di cui sopra (come verra' dettagliato nel se- 
guito) condurranno ai filtraggi ottimi azimutali-campionati 
secondo modalita^ analoghe a quelle indicate nel cap.1, che 
verranno riprese nel cap.5. Nel paragrafo che segue allora 
si supporra' di aver operato detto filtraggio Áammesso che 
esista) e "Verraüno ánalizzaté le tecniche pet ottenere 11 
CFAR (secondo il critério di Néyman-Péarson), "disponendo 
opportune soglie decisionali. 


4.3. Generalita sulle tecniche CFAR di tipo video 
"Autogate" 


Il problema che si vuol porre ora e^ dunque quello del 
disporre una soglia che si adatti alla situazione statisti- 
ca, onde ottenere una probabilita^ di superamento costante. 
In particolare secondo quanto indicato nel cap.l e ripreso 
nel paragrafo che precede, converra^ riferirsi al caso che 


76.4.9 
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il segnale di ingresso all'elaboratore CFAR sia un segnale 
rivelato di inviluppo. 

Gli elaboratori CFAR si basano sulla generazione di una 
soglia (v. fig.4.1a)) che viene creata osservando la situa- 
zione spaziale, ipotizzabile stazionaria, intorno ad un pun- 
to di riferimento. Dal confronto del livello del segnale nel 
punto di riferimento rispetto alla soglia di cui sopra e^ 
possibile prendere una decisione in merito alla presenza o 
assenza di segnale; decisione che potra/ essere finale o 
parziale, in quanto potra essere convalidata dalla risposta 
delle celle contigue in azimut alla stessa distanza, o anche 
da quella relativa a scansioni successive, secondo criteri 
che verranno ripresi nel seguito. 

Naturalmente in tali dispositivi e^ possibile ricono- 
scere una proprieta! ECCM, infatti e^ possibile realizzare 
la visibilita' di bersagli su "banchi" di disturbo. 

I problemi principali connessi con la generazione di 
detta soglia adattiva all^ambiente sono relativi 


- all^ottenimento di una caratteristica CFAR, indipendente- 
mente dalle situazioni spaziali, riferentesi a diversi mo- 
delli o con diversi livelli energetici; 

- alle valutazioni dei transitori interessando zone non sta- 
zionarie; 

—- alle perdite connesse con il fatto che il numero dei cam- 
pioni su cui si opera e^ limitato e quindi la soglia e^ 
fluttuante, ossia tutto avviene come se alla soglia si ag- 
giungesse un rumore; cio^ equivale, d^altro canto ad un 
rumore aggiunto al segnale d^ingresso (v. fig.4.1b)) e 
quindi ad una perdita facilmente valutabile (per ottenere 
un particolare valore di Py e^ necessario un piu^ elevato 
livello di segnale). 


n(t) 
IN OUT 
9 
T 


a) b) 


Fig.4.1 - Schematizzazione di un elaboratore CFAR utile per 
la valutazione delle perdite. 


Onde esemplificare il problema si consideri la schema- 
tizzazione di fig.4.2, ossia la stima venga effettuata da 
una valutazione di celle contigue in distanza attorno alla 
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cella da esaminare, si consideri in particolare la ricerca 
della condizione CFAR. I1 dispositivo di cui in fig.4.2 as- 
sume il nome di "autogate". Una stima del livello di rumore 
(0 clutter) e quindi della soglia e^ ottenuta dall'insieme 
dei campioni di rumore (o clutter), disponibili all^uscita 
della linea di ritardo a prese multiple ("tapped"), che sono 
Spaziate con dei ritardi approssimativamente pari alla 
dimensione dell^impulso radar (eventualmente compresso). 


Loi te OUT 


cella inesame 


ntorno alla presa centrale (che. fornisce l'uscita per ia 


12 I Piccoli ritardi addizionali sono usualmente inseriti 
m 


jssuccessiva elaborazione), cosi^ da assicurare che il bersa- 
lio non contribuisca alla stima del livello di rumore e. 


quindi della soglia stessa. - 
Allora il problema si riduce al tipo di stimatore da 
realizzare. 
Dati i modelli proposti per il clutter, riportati in 
tab.2.7, ci si riconduce ad un problema di stima di punto, 
che puo essere condotto con il metodo dei momenti, che si 


presenta particolarmente facile da realizzare dal punto di 


vista pratico. 


In tab.4.2 sono riportate per le varie distribuzioni le : 


espressioni della P secondo la (1.60) (per i vari parame- 
tri di tab.4.2 si ricordi quanto riportato in tab.2.7. Con- 
verra anche notare che la funzione Erf introdotta in tab. 
4.2 e^ differente alla erf di cui nella (1.57), ma ad essa 
immediatamente riconducibile). 
| Note le P desiderate sara/ quindi possibile ricavare 
2 valore della soglia T da utilizzare, che sara; ovviamente 
condizionato dalla conoscenza delle varie grandezze Ne,m,V. 

;,q,a (v. tab.2.7). Dette grandezze non saranno note "A 
pori e quindi dovranno essere stimate. In realta^ a priori 
non e^ noto neanche il tipo di distribuzione. 

Pertanto la definizione della $oglia T potra' essere 

condotta per gradi stimando dapprima il tipo di distribuzio- 
ne che in modo migliore approssima i dati sperimentali e poi 
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cella da esaminare, si consideri in particolare la ricerca 
della condizione CFAR. Il dispositivo di cui in fig.4.2 as- 
sume il nome di "autogate". Una stima del livello di rumore 
(o clutter) e quindi della soglia e^ ottenuta dall'insieme 
dei campioni di rumore (o clutter), disponibili all^uscita 
della linea di ritardo a prese multiple ("tapped"), che sono 
spaziate con dei ritardi approssimativamente pari alla 
dimensione dell'impulso radar (eventualmente compresso). 


cella inesame 


linea di ritardo 


sti matore di soglia 


ence seu" TI^ V 
— 5X JA. olob — 
Fig.4.2 - Schematizzazione di un elaboratore CFAR: autogate. 


Piccoli ritardi addizionali sono usualmente inseriti 
intorno alla presa centrale (c e uscita per 
successiva elaborazione), cosi^ da assicurare che il bersa- 
glio non contribuis alla .stima del livello di rumore e. 
quindi d oglia stessa. 

Allora il problema si riduce al tipo di stimatore da 
realizzare. 

Dati i modelli proposti per il clutter, riportati in 
tab.2.7, ci si riconduce ad un problema di stima di punto, 
che puo^ essere condotto con il metodo dei momenti, che si 
presenta particolarmente facile da realizzare dal punto di 


vista pratico. - T 


In tab.4.2 sono riportate per le| [varie distribuzioni le 
espressioni della Pe secondo la (1.60) (per i vari parame- 
tri di tab.4.2 si ricordi quanto riportato in tab.2.7. Con- 
verra^ anche notare che la funzione Erf introdotta in tab. 
4.2 e^ differente alla erf di cui nella (1.57), ma ad essa 
immediatamente riconducibile). 

Note le P desiderate sara^ quindi possibile ricavare 
il valore della soglia T da utilizzare, che sara^ ovviamente 


condizionato dalla conoscenza delle varie grandezze N cV 
4,a l;a (v. tab. 2.7). Dette grandezze non saranno ote g^ 


Hore e quindi dovranno essere stimate. In realta^ ^ a priori 
non e^ noto neanche il tipo di distribuzione. 

Pertanto la definizione della $oglia T potra^ essere 
condotta per gradi stimando dapprima il tipo di distribuzio- 


ne che in modo migliore approssima i dati sperimentali e poi 
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i momenti caratteristici che tramite le formule di tab.4.2 
conducono direttamente al valore di T. 


Tab.4.2 


- 2 I 
Rayleigh a e: 


Rice -1 ! 
(m»?1) 
1 ) 
Log-normale - - per T2V.| - 
: ! 
Weibull 


o2 


D'altra parte e^ possibile pensare ad una valutazione 
di T indipendente dal tipo di distribuzione, analisi non pa- 
rametrica, in altre parole la soglia puo^ essere valutata 
direttamente ad es. dalla stima del valore mediano, del me- 
dio, del valore quadratico medio o della varianza. In veri- 
ta^ sara^ possibile realizzare una soglia proporzionale ad 
uno dei momenti di cui sopra ed in particolare per quanto 
concerne la varianza potra^ convenire togliere il valor me- 
dio del segnale e quindi applicare una soglia proporzionale 
alla deviazione standard (o equivalentemente aggiungere, al- 
la soglia.stimata dalla deviazione standard, il valor me- 
dio). 

Pertanto saranno possibili le seguenti, p ae 

peo a 


K fire. 4b 
T OM — ydoxt, qpeliouo 7 


T-z2 1 ^u, veloxa wo Wt iX code 
(4.5) T- K,-/m, mM 

Pk, Uo paa. Porta NN /s 

T-7 K, n, t m, 
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i momenti caratteristici che tramite le formule di tab.4.2 
conducono direttamente al valore di T. 


Tab.4.2 


Distribuz. Probabilita^ di falso allarme : 
Rayleigh P, 7exp(-12/2N,) 
-— 


Rice 
(m»?1) 


Log-normale 
v le, 
Weibull 


Em 2 x 2 
Erfc(x)- ——Ó e dt 
T ^o 


D'altra parte e^ possibile pensare ad una valutazione 
di T indipendente dal tipo di distribuzione, analisi non pa- 
rametrica, in altre parole la soglia puo^ essere valutata 
direttamente ad es. dalla stima del valore mediano, del me- 
dio, del valore quadratico medio o a varianza. In veri- 
ta^ sara^ possibile realizzare una soglia proporzionale ad 
uno dei momenti di cui sopra ed in particolare per quanto 
concerne la varianza potra^ convenire togliere il valor me- 
dio del segnale e quindi applicare una soglia proporzionale 
alla deviazione standard (o equivalentemente aggiungere, al- 
la soglia stimata dalla deviazione standard, il valor me- 
dio). 


Pertanto saranno possibili le seguenti, soglie po 
73 ^ fX pe Vi 
T -(k *Vo—yduxt axlows 7 a E: 
9| m à Xt N 
T - Kj*m, volu wbbo — Wt - V Y o(osv 
"S NO "We 7 
(4.5) T K, n, 'N r 
- K.Yu. À n 
T 2 Ken, om Mtt. sa box do fo» a A 
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dove i singoli coefficienti Ko Kp eK, Saranno caratteri- 
stici delle varie distribuzioni^ e saranno funzioni della Pe, 
richiesta. 

Combinando la (4.5) con le relazioni di tab.4.2 sara^ 
possibile costruire la tab.4.3. 

Osservando le varie espressioni di tab.4.3 si notera? 
come i singoli coefficienti di proporzionalita dipendono 
per la distribuzione Rayleigh solo dalla P che peraltro 
non viene a dipendere piu^ dalla potenza amm di in- 
gresso. Cio^ avviene anche per la distribuzione Rice se si 
usa il coefficiente K, e per la log-normale e la Weibull si 
ha una dipendenza residua solo dai fattori di forma (di 

"shaping") della distribüzione ossia da &, ed a. 

In fig.4.3 sono riportati i vari coeP£icienti moltipli- 
cativi definiti dalle relazioni (4.5); in altri termini per 
ogni modello (e per ogni valore di m,c, ea) il valore me- 
diano, medio... stimato deve essere Éoltiplicato per il 
coefficiente Ky,Ki*-- riportato nelle ordinate di fig.4.3, 
una volta stabilito il valore della Pea voluto, onde ottene- 
re la soglia di cui disporre nell'elaboratore di fig.4.2. 

Dai vari andamenti riportati nelle figg.4.3 sara^ pos- 


;,Sibile osservare come si e/ ben lontani dalla condizione 


|CFAR qualora non si proceda ad una stima a priori del típo 
|di distribuzione; peraltro specie dagli andamenti di fig. 


la. 3e) sara^ possibile desumere come le distribuzioni Weibull 


le log-normali tendano a ricopiarsi; jallora potra^ convenire 
indagare sulla possibilita" di stima dei due parametri ad 
es. della Weibull (a e q) ed applicare detta stima per ogni 
tipo di distribuzione [19], [20]. In altre parole, potra^ 
essere ipotizzata una distribuzione Weibull, che ricopre 
abbastanza bene le distribuzioni dalla Rayleigh alla log- 
normale, operare su questa in modo da stimare completamen- 
tea e q e quindi costruire una soglia che consenta il CFAR 


per la Weibull che rendera^ la P abbastanza costante per 
ogni altro tipo di distribuzione. Le tecniche per ottenere 
un tale stimatore sono molte (sara^ sufficiente osservare i 
vari momenti delle Weibull (v. tab.2.7)) e potranno essere 
selezionate sulla base di validi compromessi realizzativi. 

Nelle pagine che seguono verranno descritti alcuni di- 
spositivi per la generazione delle citate soglie adattive, 
che si riferiscono alla schematizzazione di fig.4.3, con 
maggiori dettagli tecnici, valutando in particolare alcuni 
aspetti relativi alle perdite ed ai transitori. 


Tab.4.3 


pex e Ierxepeee UE eI 


Rayleigh 


Rice  (m»»1) 


Log-normale 


Weibull 


(1) P. - i Erfc(x) 
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Fig.4.3 - Coefficienti di proporzionalita^ 
a) stima del valore mediano 
b) stima del valor medio 
c) stima di m 
d) stima della avi ndn standard 
e) stima della deviazione standard su distribuzio- 
ne a valor medio nullo 


4.4. Stimatore K, 


Da quanto detto nel paragrafo che precede appare imme- 
diato ritenere che una stima dei due primi momenti di una 
distribuzione potrebbe essere sufficiente a realizzare la 
condizione CFAR, considerando distribuzioni Weibull e Log- 
normali. Le cose si complicano per la Rice, inoltre problemi 
di non linearita^ dei rivelatori, di quantizzazioni e di po- 
larizzazione della circuitistica interessata consigliano in 
genere l^utilizzazione dell^ultima relazione delle (4.5): 


3 — 
(4.6) TK fu, m, (T- UN K ym 
non facendo affidamento sulle relazioni teoriche che lega- 
no fui a m,. 
Naturalmente il fattore di guadagno K, dovra^ variare 
in accordo con la desiderata distribuzione una volta fissato 
il valore di Pe, (v. fig.4.3e)). 


Siue tit] — — yer 
[B5 5 1- |E T] 7 dal dif, 


Pertanto la stima di K, dovra^ essere realizzata su ul- 
teriori informazioni inerenti la distribuzione stessa che in 
qualche modo ne indichino l^andamento delle "code". Queste 
ulteriori informazioni potrebbero essere ottenute valutando 
un terzo momento (centrato o meno) o piuttosto il coeffi- 
ciente di "skewness" [25] che in qualche modo e^ un indice 
della asimmetria della distribuzione: 
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T T1 IB apudiadt, df 
Pertanto la stima di K, dovra^ essere realizzata su ul- 
teriori informazioni inerenti la distribuzione stessa che in 
qualche modo ne indichino l^andamento delle "code". Queste 
ulteriori informazioni potrebbero essere ottenute valutando 
un terzo momento (centrato o meno) o piuttosto il coeffi- 
ciente di "skewness" [25] che in qualche modo e^ un indice 

della asimmetria della distribuzione:| as 


(4.7) dosi. d p 
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Fig.4.4 - Valutazione di K, 
a) andamento di Kj, in funzione di Y4 per diversi 
valori di Pea 
b) andamento di Y3 9 Yo in funzione di o(W) e 
gs (LN) 


Considerando le distribuzioni Weibull (W) e Log-normale 
(LN), la fig.4.4a) (da [26]) mostra appunto l^andamento di 


(4.8) edis diu 


Naturalmente la distribuzione di Rice per m»50, ossia 
la gaussiana, e^ stimabile ancora dagli andamenti di fig.4.4 
considerando il caso Yy4-0. 

Dalla fig.4.4a) ài desume ancora una volta il fatto 
che, stimato il y;, si ottiene la condizione CFAR facilmen- 
io, per qualsiasi tipo di distribuzione, almeno per Pg, suf- 
ficienteme 


nte alta (10 ^-10 ^): infatti converra/ precisare 
che usualmente si intende soddisfatta la condizione CFAR se 
la PX, si mantiene entro una decade. 
i fig.4.4b) e^ d^altro canto riportato il legame esi- 
stente fra Y4 ed i fattori di forma delle distribuzioni Wei- 
bull e Log-normali (de 64, rispettivamente: v. tab.2.7), 
nella stessa figura e^ riportato anche l^andamento della 


deviazione standard normalizzata Go» E /u,/mi) delle due 
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distribuzioni. Osservando gli andamenti di fig.4.4b) in [26] 
viene suggerita una tecnica di identificazione delle varie 
distribuzioni e quindi di r ne al fine di ottenere una 
Giporxoopilcidue ORAE Al waxlare del Lim dl detrilapio- 
ne. Infatti ipotizzando di lavorare sugli andamenti Log- 
normali di fig.4.4a), da «v4 si ha la valutazione immediata 
di K,: peraltro il valore di y, da utilizzare per l^ascissa 


di fig.4.4 (al fine di riportare gli andamenti della Weibull 
su quelli LN, almeno per bassi valori di Pea) conviene sia 


il seguente: 
, Ceoxezo. «So te 
a ES $ " Q 
(4.9) Y3 z Y t e[ S .816 Yt 771] PE 


dove c e^ funzione della sola P * desiderata. 4 

In figura 4.5 vengono riportati gli andamenti di Y4 in 
funzione di Y4 per diversi valori di Peg Per la Weibull; nel 
caso Log-normale si avra^ ovviamente Y3*Y4- 


P 


fa 
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1077 


BO CL1 L8 EON Y 


Fig.4.5 - Andamento di Y5 in funzione di y,. 


In fig.4.6 e^ riportato l'andamento di K, in funzione 
di Y3» da cui e^ possibile osservare che la condizione CFAR 


- 


e^ soddisfacentemente rispettata per qualsiasi valore di 
| 

i Il problema a questo punto si sposta nella stima di T 
attraverso i vari parametri interessati: m,, y e v4. 
Stabilito in altre parole che per motivi di stazionarieta^ 
Si abbia a disposizione N campioni il problema diviene quel- 
lo di valutare: 


(4.10) T-K,*Yu4m 
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Stimatori classici per m e "u, sono i seguenti: 


E 1 ji 
m. s V 
1 N icl i 
(4.11) 
^ /1 N ^2 
jy fg doom 


dove V. sono i vari campioni su cui operare la stima. 

Si supponga inizialmente che sia nota la distribuzione 
ossia K, sia prefissabile dagli andamenti di fig.4.4a). 

E^ ben noto (v. App.1) d^altro canto che gli stimatori 
(4.11) sono non polarizzati (il valore medio relativo ad una 
molteplicita^ di stime coincide con il valore dei momenti in 
questione) e le varianze connesse alle due stime sono (v. 


anche [25] pp.345-353): 


(4.12) 


.5 1.0 1.5 3 


Fig.4.6 - Andamenti di K, in funzione di Y4- 
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In realta^ la stima di  /y, e^ legata alla stima di ÉD 
la cui varianza e^. data dalla (A.11) di App.1l. Infatti e^ 
semplice scrivere: 


^ 


. -z $ 

(4.13) Hu, u, t 2 

attribuendo l^entita^ delle fluttuazioni, dovute al limitato 
numero di campioni N, al termine ó, e ricordando che si 
tratta di uno stimatore non polarizzato (v. (A.7) di App.1); 
si ha anche 


m $ 


(4.14) Yu, eV wu, 
2 2 2 2 ^u, 


pop 285 
dalla quale, ricordando la (A.11), si ha immediatamente la 
seconda delle (4.12). 

Applicando un noto teorema di statistica (v. [25] vp. 
354) e^ possibile ora ricavare la varianza diT'; d'altro 
canto volendo procedere ad una valutazione immediata della 
var(T), ricordando la (4.14) (e operando analogamente alla 
(4.13) per f, separando la parte fluttuante) e^ possibile 
scrivere dalla (4.10) (per le (A.6), (A.11) e (A.12)): 


2 


K 
NEU ME 4 4 K 
(4.15) MESS puc o E "os - 
2 


K Ku 
«dn. wu cut 3 
poLcchs ox déc dr c 


Si noti che l^ultimo termine della (4.15) tiene conto 
del fatto che la popolazione su cui viene effettuata la sti- 
ma e^ la stessa sia per m, che per Yu. 

La fig.4.7 riporta per la Rayleigh l^andamento della 
deviazione standard di T, normalizzata al valore di c della 
gaussiana corrispondente (v.(1.34)) e moltiplicata per "N, 
al variare della Pea) nella stessa figura sono anche ripor- 
tati i primi due termini che compaiono nella (4.15), per mo- 
do che e^ possibile analizzare il contributo dei singoli 
stimatori. 

Naturalmente le cose si complicano se bisogna stimare 
anche il valore di K,, come e^ il caso normale (la distri- 
buzione a priori non e^ nota). 

Tramite simulazioni (che in alcuni punti sono stati 
suffragati da indagini analitiche (v. App.2)) e^ stato possi- 
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bile ottenere gli andamenti di fig. 4.8a) per la Rayleigh e 
quelli di fig.4.8b) e c) nel caso Weibull a-1 e .5 rispet- 
tivamente. 

Osservando gli andamenti in questione e^ possibile se- 
lezionare in modo ottimo le zone spaziali su cui operare le 
varie stime di m e K, (una volta stabilita la sta- 
zionarieta^) ragg CONUM compromessi efficienti in termini 
complessita^ computazionali-prestazioni. 

Una volta ottenuta l'entita^ della fluttuazione di T 
(v. figg.4.l e 4.2) tramite gli andamenti del tipo di quelli 
di fig.4.8, il problema si sposta nella valutazione della 
Pg4 media. Infatti ad ogni valore di T corrispondera^ un 
valore di Peta e, ipotizzando la d.d.p. di T gaussiana, si 
ha: 


^ 2 S . 
LOU T voe uecl*o diii, 
- 1 2 os Gobof'. T 
(4.16) p(T) » ——— e 
721/07 


ne viene un valore di Peta media 


(4.17) qf f — fr e p) d$ 


10? 10^ 10 8 10? 


Fig.4.7 - Andamento della deviazione standard della soglia 
(per d.d.p. Rayleigh: K,7cost). 
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Nell'ipotesi che la distribuzione in questione sia una 
Rayleigh, per le (1.62) e (4.16), 1a ndi diviene: 


s 
2 ^1 "c 
2 s logie 
(4,68) 


p cda oci 
(4.18) E IE 2(o2*c^) 


Per ottenere un prefissato valore di P&,, la (4.18) in- 
duce a cambiare la soglia rispetto a quella Tg, direttamen- 
te proporzionabile tramite la (1.62), in altre parole data 
la asimmetria della distribuzione Rayleigh attorno a To» per 
un certo valore di gz5; occorrera' variare la soglia stessa 
Secondo un fattore che e^ valutabile dalla (4.18) e (1.62), 
ponendo Pea" Pea 


à; 3 
Toy / 9$ 2 Pta i Pen) 
(4.19) f--«7-Y CY oti* 1 
(8! ln —— 
E P 
fa 


Il fattore Be^ riportato in fig.4.9, mentre la fig.4. S 
da^ l^andamento della deviazione standard effettiva (07 
dopo la depolarizzazione conseguente alla applicazione aus 
(4.19). 
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c) 


Fig.4.8 - Andamenti della deviazione standard della soglia 
connessa alla tecnica di stima (4.7) nel caso di d.d.p. 
Weibull. 
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Fig.4.9 - Fattore f di correzione (distribuzione Rayleigh) 
(4.19). 


In conclusione la procedura per ottenere la condizione 
CFAR ipotizzando una distribuzione Weibull si riassume nei 
seguenti punti: 


. fissato un certo valore di N, dalla stima di Ya (v. App.2) 
(eventualmente corretta tramite la stima di v5: v.(4.9)) 
Si desume attraverso gli andamenti di fig.4.4a) il valore 
di K, (K,) per la P a desiderata ed il valore di a 
corrispondente (fig. 4 A0) 

. dagli stimatori (4.11) si ricava la stima di Yu, em e 
quindi la stima di T (v.(4.15)) 

. per la P desiderata considerando andamenti del tipo di 
quelli di fig.4.8 si ottiene una valutazione di 0$ 

. dall'andamento di fig.4.9 (per la Rayleigh) si ottiene il 
fattore di correzione che permette di ottenere in media la 
condizione CFAR. La condizione CFAR e^ possibile nei limi- 
ti definiti dagli andamenti di fig.4.6, al variare del ti- 
po di distribuzione (4, LN). 


Rimane ora da valutare la perdita connessa alla flut- 
tuazione di T; normalizzando questo valore alla O della 
distribuzione di partenza le perdite relative nel caso 
Rayleigh (ottenute per simulazione in [27])sono riportate 
in fig.4.ll per Pg,-10 Ó e Pj-50 e 90x. 
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0 .5 1 1.5 2 2s * 


c 
Fig.4.10 - Deviazione standard connessa alla soglia flut- 
tuante: effetto del termine di correzione f. 


Fig.4.11 - Perdite in funzione della deviazione standard 
relative allo stimatore di T (d.d.p. Rayleigh). 
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Fig.4.12 - Perdite al variare di Peg Per diversi valori di N 
(d.d.p. Rayleigh): 
-—-—-— K, stimato (K,) 


——— K, - costante 


Tenendo conto degli andamenti di fig.4.7, dati al va- 
riare della Péa» per ogni valore di N, e^ possibile valuta- 
re g 5 ed il fattore B (v.fig.4.9) ed infine le perdite con- 
seguenti da o4 (v. fig.4.10 e 4.11). I risultati ottenuti 
ancora per simulazione sono riportati in fig.4.12 per valori 
di N di pratico interesse. 


4.5. Transitori negli autogate tipo OR (GOT) e AND (CAT) 


Lo schema a blocchi piu^ generale di un circuito "auto- 
gate" e^ riportato in fig.4.13 (v. fig.4.2). 

Il segnale radar (dopo essere stato filtrato in modo 
ottimo (o subottimo)) all'uscita del rivelatore di inviluppo 
o video, viene fatto passare attraverso una linea di ritardo 
a prese tra loro distanziate di v pari alla dimensione della 
cella di risoluzione in distanza (durata dell^impulso tra- 
smesso eventualmente compresso) o ad una frazione di questa. 
In tal modo il segnale video di ingresso in ogni istante 
viene comparato con il segnale che si trova nello stesso 
"sweep" in una zona che in parte precede ed in parte segue 
l'istante in esame. 

Si assume qui di seguito che i bersagli utili abbia- 


no dimensioni tali da dare luogo ad una singola eco di dura- 
ta t; si assume invece che il clutter o eventuali disturbi 
di tipo elettromagnetico diano luogo a ritorni multipli o e- 
stesi di notevole durata rispetto a T. 

Le uscite della linea di ritardo presentano ad ogni i- 
stante, nel loro complesso, tutti gli echi relativi ad un 
intervallo di tempo nt , dove n e^ il numero delle linee di 
ritardo. 

Tenendo conto della relazione diretta tra tempo e di- 
stanza, ne consegue che l^uscita del dispositivo, per un^eco 
corrispondente alla distanza R, viene a dipendere dalla pre- 
senza o meno di altri echi entro l'intervallo compreso tra 

net*c n*t*c 
nike "monu e Rt 4 
(c e^ la velocita^ della luce). In tal modo i bersagli utili 
vengono trattati differentemente dagli echi multipli o este- 
si. 

I segnali di uscita dalle varie prese vengono inviate 
ad un elaboratore. 

Nel paragrafo che precede si e^ fatto cenno a delle 
possibili soluzioni di tale elaboratore; nel seguito verran- 
no esaminati in particolare alcuni tra i piu/ semplici di 
questi (dal punto di vista realizzativo). Converra^ riferir- 
si a quello che effettua la media (o la somma) dei segnali 
presenti nelle varie prese che verra^ indicato con il nome 
di AND o CAT (Cell Averaged Threshold). In realta^ spesso, 
per motivi che saranno chiari nel seguito, si dispone un 
circuito che preleva il segnale di livello maggiore presente 
nelle varie prese e verra detto OR o GOT (Greatest of Thre- 
shold). M i renm 

L^uscita dell'elaboratore, opportunamente amplificata 
di G per ottenere il richiesto valore di Pea» genera un li- 
vello di soglia T, che dipende dalla potenza del rumore 
d'ingresso e segue le variazioni della potenza stessa in 
modo da mantenere costante la probabilita^ di falso allarme 
del dispositivo (proprieta CFAR). E^ importante notare che, 
poiche^ il ritardo di ogni elemento della linea di ritardo 
e^ all'incirca eguale all^inverso della banda del sistema, 
contribuiscono alla soglia stessa campioni di rumore che 
possono considerarsi scorrelati (App.3). 

L^operazione di definizione di echi superiori o meno a 
T di fig.4.1 e 4.2 e^ esplicitata in fig.4.13 tramite un am- 
plificatore differenziale ed un "clipper" (nella versione a- 
nalogica). Naturalmente qualora si voglia identificare vera- 
mente il superamento di una soglia occorrera^ considerare o- 
gni uscita superiore al livello di "clipping" (posto a zero) 
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come significativa da questo punto di vista. 

Facendo riferimento al caso dell^OR converra^ ora ri- 
portare alcuni esempi qualitativi circa il modo di funzio- 
nare del dispositivo in oggetto. 

Una prima indagine del comportamento del circuito viene 
effettuata riportando le forme d^onda nei punti B,C,D,E di 
fig. 4.13 corrispondenti ad alcune semplici configurazioni 
del segnale di ingresso in A (configurazioni che assumono 
significato preciso nel caso di disturbi ECM). Si assume il 
guadagno G dell'amplificatore, posto all^uscita del circuito 
OR, sia eguale ad uno ed n pari a quattro. 

Qualora l'ingresso sia costituito da un impulso di lun- 
ghezza maggiore di nt (disturbo di tipo continuo), si vede 
dalla fig.4.14 che l^impulso d^ ingresso viene eliminato. In 
D sono presenti due "contro-impulsi" all'inizio e alla fine, 
che nei normali utilizzatori costituiscono zona di "acceca- 
mento" o "desensibilizzazione". 


LINEA D! RITARDO 


CLIPPER 


Fig.4.13 - Schema a blocchi del circuito anti-interferenza 
autogate. 


Fig.4.14 .- Effetto del circuito  anti-interferenza in 
presenza di disturbo esteso. 


Una successione di due o piu^ impulsi brevi (durata t) 
e di uguale ampiezza, a distanza inferiore di (nt )/2, non 
da^ luogo ad alcuna uscita positiva (fig.4.15); questa si- 
tuazione puo corrispondere ad un disturbo di tipo disconti- 
nuo. 
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Fig.4.15 .- Effetto del circuito  anti-interferenza in 
presenza di disturbi multipli. 


Si supponga ora di avere in ingresso un impulso singolo 
di durata eguale a t (bersaglio utile); dall'esame della fig. 
4.16 si deduce che esso viene esattamente riprodotto in u- 
scita. 


Fig.4.16 .- Effetto del circuito  anti-interferenza in 
presenza di un solo bersaglio. 


L'ingresso contemporaneo di. un impulso lungo ed uno 


impulso breve (fig.4.17), in questo | caso il dispositivo di 
fig.4.13 consente una facile estrazione del segnale utile, 
che non sarebbe generalmente possibile per la usuale limi- 
tata dinamica dei dispositivi di utilizzazione (eventuale 
indicatore PPI). 

Si deve osservare, peraltro, che non e^ possibile li- 
mitare le configurazioni del segnale di ingresso a pochi 
casi particolari; infatti i disturbi in ingresso possono 
avere fluttuazione di tipo qualunque, la cui aleatorieta^ 
comporta la necessita^ di uno studio su basi statistiche che 
dovrebbe essere eseguito caso per caso. 

Un analisi statistica e^ anche necessaria dal punto di 
vista della rivelazione. E^ stato detto che il rumore in u- 
scita da un rivelatore di inviluppo ha una densita^ di pro- 
babilita^ Rayleigh; questa costituisce quindi l'ingresso 
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piu. usuale (corrispondente anche ad una modellizzazione 
molto usata del clutter) e verra^ assunta come tipica per 
l'analisi del dispositivo di fig.4.13. 


Fig.4.17 .- Effetto del circuito  anti-interferenza in 
presenza di disturbo esteso e bersaglio. 


Converra^ ora dare un cenno al comportamento di un AND 
il quale consente di diminuire la zona di accecamento o de- 
sensibilizzazione di fig.4.14; infatti, l^andamento C divie- 
ne quello tratteggiato in fig.4.18. Appare quindi immediatà 
la presenza di transitori sui fronti di attacco dei disturbi 
(v. E di fig.4.18). Naturalmente, spesso i disturbi crescono 
e decrescono in modo avviato, sara^ sufficiente pensare al 


caso di una precipitazione temporalesca, e quindi i transi- 
tori di cui sopra in pratica potranno non essere osservati. 


Fig.4.18 - Effetto di un elaboratore AND sugli andamenti di 
fig.4.14. 


D'altro lato la soluzione AND consente anche di visua- 
lizzare piu/ echi successivi che invece l^OR (v. fig.4.15) 


interpreta come clutter e quindi cancella, infatti una azio- 
e di media e^ diversa da quella di picco se il guadagno G 


n 
(v- fi1g.4.13) e^ aggiustato per avere una certa P,, con una 
certa distribuzione di ingresso. 

In fig.4.19, onde meglio visualizzare le caratteristi- 


che di cui sopra, sono riportati degli andamenti fotografici 
relativi ad un OR ed un AND (realizzati con tecniche digita- 
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li). In particolare i disturbi sono stati simulati (v. fig. 
4.19a)) con aumento di rumore Rayleigh in ingresso (uscita 
da una IF lineare con incremento del guadagno in T4i)(e sinistra 

In fig.4.19b) (con scala delle ascisse diversa rispetto 
a quella di fig.4.19a)) (AND: uscita E di fig.4.13) e^ ben 
visibile la zona dei transitori sul clutter continuo come 
gia^ indicato in fig.4.18,mentre in c) (OR: uscita E di fig. 
4.13) e^ ancora visibile la zona di desensibilizzazione ai 
margini del clutter, per la diminuzione del rumore. 


Te « mp e. 


a) 


b) 


c) 


Fig.4.19 - Andamenti sperimentali per autogate 
a) segnale di ingresso; b) AND; c) OR. 


Onde sopperire agli svantaggi di cui sopra e^ possibile 
proporre diversi elaboratori, in particolare in [12], onde 
ridurre la zona di desensibilizzazione per elaboratori OR, 
e^ stato proposto lo schema di fig.4.20 dove il circuito NOR 
seleziona l^uscita inferiore relativamente ai due circuiti 
OR. 
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Fig.4.20 - Schema a blocchi di, un autogate modificato per 
avere una coda della lunghezza di un passo (NOR - selettore 
di minimo). 


In fig.4.21 e^ illustrato il comportamento del circuito 
di cui in fig.4.20 nel caso di un impulso addizionato a un 
disturbo espanso, inoltre detto circuito e^ in grado di ri- 
levare la presenza di due impulsi brevi separati da almeno 
un passo di ritardo (fig.4.22). 


mille 
LEES LL MERNENNE 
mm dea 
Qao oper 


CODE 3 .CODE 
DISTURB SEGNALE 


Fig.4.21: Comportamento dell^autogate modificato in presenza 
di un disturbo esteso cui sia sovrapposto un segnale. 


In fig.4.23 sono riportati per il NOR gli andamenti 
corrispondenti a quelli di fig.4.19. 

Nella fig.4.24 sono riportati in alto l^uscita dell^au- 
togate con elaborazione OR, ed in basso quella con elabora- 
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zione NOR, per modo che sia possibile osservare il fatto che 
l^elaboratore NOR consente l^estrazione del segnale, presen- 
te sulla coda del disturbo espanso, segnale che invece cade 
nella zona di desensibilizzazione dell^autogate OR. E^ pos- 
Sibile rilevare il notevole miglioramento introdotto dall^e- 
laborazione NOR sulle zone di scarsa sensibilita^ (code). 


T! nn 
T2 L—— JL L——— 


T3 Yun 
T4 rn 


OUT —— 
CODE CODE 
PiMPULSO 29iMPuLSO 


Fig.4.22 - Comportamento 'dell^autogate modificato in pre- 
senza di due impulsi distanziati di un passo. 


Fig.4.23 - Segnale di uscita estratto e soglia di un auto- 
gate con elaborazione NOR. 


E^ bene notare che i diversi livelli di rumore 
all'uscita E di fig.4.19 e fig.4.23 dipendono dal fatto che 
nei vari elaboratori non si e^ introdotta la variazione di G 
necessaria a compensare l^abbassamento della soglia. 
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Fig.4.24 - Confronto del segnale di uscita di un autogate OR 
e NOR in presenza dello stesso segnale di ingresso. 


4.6. Probabilita di falso allarme 
a) Autogate OR 


Nell^adottare il criterio di Neyman-Pearson le due 
grandezze di particolare rilievo, come piu' volte detto, 
sono la probabilita^ di falso allarme (P m, e la probabili- 
ta^ di rivelazione (P); la prima e^ definita come la proba- 
bilita^ che il rumore superi una certa soglia, la seconda 
come la probabilita^ che il segnale, cui e^ iunto il ru- 
more, superi la medesima soglia. I dati che si possono otte- 
nere dipendono dalla statistica del rumore e dalle caratte- 
ristiche del rivelatore; si puo affermare ad ogni modo che, 
qualora il livello di soglia venga mantenuto costante, al 
crescere della potenza del rumore o disturbo cresce la pro- 
babilita^ di falso allarme. 

Un circuito come quello di fig.4.13, invece genera un 
livello di soglia (all'ingresso C del comparatore) che si 
adegua alla potenza del rumore in ingresso in modo da mante- 
nere costante la probabilita^ di falso allarme (condizione 
CFAR). Infatti l'elaboratore OR esamina ad ogni istante t il 
rumore relativo agli istanti t*t,t421...,ttnt/2 e sceglie il 
livello maggiore come soglia per la rivelazione; questa vie- 
ne quindi ricavata direttamente dal rumore stesso. E^ impor- 

.tante notare che il tempo di ritardo, eguale all^incirca 
alla durata dell'impulso trasmesso, risulta anche circa 
uguale all^inverso della banda del sistema, cio^ comporta 
che in corrispondenza di un bersaglio si esaminano diversi 
campioni di rumore al di fuori del bersaglio stesso e che 
detti campioni possono essere considerati tra di loro scor- 
relati, secondo quanto gia/ detto. Traducendo il tempo in 


bl 
vo, 
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I9 
distanza, si puo^ anche dire che per ogni bersaglio ad una 
distanza R viene scelta una soglia che dipende dagli echi 


corrispondenti alle distanze Ricvt/2, Rtct..., Rt(n/2)(ct/2). 
Ovviamente per uua decisione finale si potra^ tenere conto 
anche dell'eventuale fenomeno di integrazione (a frequenza 
di ripetizione radar). 


Al variare del tipo di distribuzione del disturbo in 
ingresso c/e^ da aspettarsi che si mantenga la citata carat- 
teristica CFAR per ogni tipo di distribuzione deer sg. 
del livello dal disturbo), ma i valori di Fea non 
rimarranno gli stessi, secondo quanto gia^ indicáto Rad ns 
4.3. 

Converra/ ora analizzare il circuito di fig. 4.13 sup- 
ponendo che l^ampiezza (x) del rumore (o disturbo in genere) 
in ingresso abbia una distribuzione del tipo Rayleigh, cioe^ 
una funzione di densita^ di probabilita^: 


(4.20) pQ) i-e - Viet 


dove N3 (generalizzando la (1.34)) e^ la potenza del distur- 
bo o vnore all'ingresso del rivelatore (v. anche tab.2.7) e 
che l^elaboratore sia di [tipo OR] 

La funzione di distribuzione cumulativa della Rayleigh, 
o probabilita^ che la variabile sia «x, e^ data da: 


2 —À 7 ' 
T 1 T [/: Y Yol MarL M, 
uin E. WipxQus Bà. 2A 906 OU OU 


42.5 PLA E "ocodx 


mentre il valor medio e la varianza sono nas daije relazio- 
ni (v. (1.34) e tab.2.7): 


(4.21) P(x) » 1l-e 


e(»)| 


B 
li 
|3 
z 
2j 
25s 
x 


LT xd dxsipli icis / 
l | S 
À omes Aba A) y — 
Gg Um m, my TNGG 2) 7» aS 


In presenza di segnale si ha (v. (1.54)): 


2 2 - 
(4,228)  b(m,u)- Eg PESO Log uu Vet 


Na o N3 


oj 
x — rs 
232 PTS PMads 


pov 3 2- 
ove j —X 


e^ il rapporto segnale-rumore. 

Si osservi adesso che l^uscital|dell^OR si trova tra il 
livello x e xtdx quando up. ingresso, qualunque esso sia tra 
gli n possibili, si trova tra x e xtdx e tutti gli altri so- 
no compresi tra o e x. Ne segue che la densita^ di probabi- 


lita del segnale in uscita dell'elaboratore OR e^: 
vea P pu, "-- 


Pss ool obe - " 3 ^ 
/ caprae 00 - / — -x^/2N, |^ 
egeo (4.23)  pgyQ) 7 n(1-e $i ALS 
p-1 giouoz x Robot OR oda Paz s. l'uso, sin. Gao (et00 Fes 


c X aS 
Nella fig.4.25 si riportano a titolo esemplificativo la 
(4.23) e 1a (4.20) per n-4. 
Inoltre, affinche^ l^uscita del circuito OR sia compre- 
sa tra o e x e^ necessario che tutti gli ingressi siano com- 
presi tra o e x; si ha quindi: 


£905 
Z à4 U. eeu Lak tosta lud uer gius 
lo 39 pesoluatit. elotty ptobole1O La 


Too e goo: zt ea '" 
Uscite Bh Qüuw (Pecan. 
Deo 9) oc 23€. 


"Na 
Fig.4.25 - Distribuzione della densita^ di probabilita^ 
(Nas. p(x)) 


a) per un ingresso con distribuzione di tipo Ray- 
leigh 
b) all^uscita di un circuito OR (n-4) 
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Sviluppando in serie la (4.23), si ha per il valore medio: 


(4.24) "ia ]. x. pog GO dx- 


a (wee) 
n-1 0002 2N 
e 1.45609. [Ee 4 ax - 
k N 
[*] od 
, TN4 pori - 
2 ok k (n-k)2/2 
La varianza e^ data dalla: 
4.25 A "i 
v Cog ^ "20R "10R 
dove: 
n-l 
(4.26)  mjga- K pog CO dx- p V DE 
o $3 - x^ (n-k) 
; 2 X.a " dez (uy n. 
N d'k^fk 2 
o' gd [] (n-k) 


Relativamente al circuito di fig.4.13, la probabilita^ 
di falso allarme e la probabilita^ di rivelazione si iden- 
tificano con la probabilita^ che l^uscita dell^amplificatore 
differenziale diventi maggiore di zero per effetto rispetti- 
vamente del solo rumore e del segnale piu/ rumore. Notando 
che l^uscita dell^amplificatore differenziale risulta mag- 
giore o eguale a zero se in B e' presente un livello x, 
qualunque esso sia, ed in F un livello &x/G, si ottengono le 
seguenti relazioni: put e 


Poe fer eur iel, Ünsb oh usw L 
J / Gepli » 440 etu tho) Vos 
i x/G i 
»] ee 
(4.27) TR :[ — Boy dy f 
r : N06 fx 
f co ja "0p 
(4.28) SN — BG] 


N. Pi 
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Hon hiksenido la (4.20) e la (4.23) nella (4.27) si ot- 
tiene: 


2 
co -X /2N -X /2N G ) 
(4.29) ?u-| NC e dt1-& d )Pàx z 
o d 2 k 
x n- 
" : ME - a Tt "x 
dj oc [E : 
o o d 
da cui integrando: 7À put Aabuatr OR 
L3 m UNA. Qt Fanpres RP Roto 
(4.30) Pes lk G2 CD l.Xk Ex Ja ripeto - 
G 


Si noti che la probabilita^ di falso allarme (4.30), 
non dipende dalla potenza del disturbo in ingresso Na; con 
questo e^ dimostrato che il sistema gode della caratteristi- 
ca di probabilita^ di falso allarme costante indipendente 
dal livello del disturbo (CFAR). 

Questa caratteristica puo^ essere estesa a tutta la 
classe di funzioni densita^ di probabilita^ che soddisfano 
la condizione: 


(4.31) P(x, o) he aee per x» 0 
; x x 
dove 
K-z z - 
J £(y)dy 
o 


e c, e^ chiaramente legato al livello del segnale connesso 
alla variabile in oggetto. 
Infatti si ha: 


(4.32) Pos" r p(x) PO dx 
dove 
y " a y/o. . j 
P(y) - | a £i] dx € K | f(z) dz - K F(——) 
o ?x 9x [7] Ox 
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allora la (4.27) diventa: 


c 


P -[ r:crx (gg dr 
[e] x q. 


e con la sostituzione x/a,-y: 


(4.33) m [ gk gyyg" E ) dy 
[e] 


Questa espressione e^ chiaramente indipendente da 9. 
Lo stesso ragionamento puo^ ripetersi se: 


p(x,g,) » —— £ (EX 


Inoltre si puo. affermare che se G -1 la Pea e^ indi- 
pendente dal tipo di distribuzione ed e^ uguale a l/(n*l). 
Dalla (4.33) si ricava infatti: 


(4.34) P4, 7 [ peor" coe - E p?*lyy ^ 


Considerando in luogo della d.d.p. Rayleigh, la Wei- 
bull, procedendo in modo del tutto analogo a quanto fatto 
per ottenere la (4.30), si ha [28] 1a 


Fdulopole OR eu 


fa n-k 


X PObon et od 
G 
che ovviamente per o-2 si riconduce alla (4.30). 

Il problema si presenta piu/ complesso per le distri- 
buzioni Log-normali, ma in ogni caso in fig. 4.26 sono ri- 
portati [28] gli andamenti della Pgg nei casi Weibull e Log- 
normale, in funzione di C. 

Osservando gli andamenti di fig.4.26 e^ possibile nota- 
re che per G-1 si ha l^indipendenza dal tipo di distribu- 
zione, valendo la (4.34), ed inoltre e^ possibile mettere 
approssimativamente in relazione i fattori di forma Li" ed a 
come riportato in fig.4.27. 

Estendere le considerazioni di cui sopra ad un 


4.35 » * (n n-k l v cuxtavo Ó el 'Lo- 9C 
(4435) B, * hy QQCD Tu dek ange Sel 


/ buf. 


io 
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b) autogate AND 


non e^ cosa semplice. Converra^, a titolo esemplificativo, 
dapprima valutare la P per un elaboratore di tipo AND 
quando l'ingresso sia di tipo esponenziale, infatti, in tale 
ipotesi e^ possibile ottenere una espressione chiusa. 


. Néibull (a) 


Log-norm(a, 


n-8 


2 à 6 8 G 
Fig.4.26 - Curve di falso allarme per un autogate tipo OR. 


g 
1,2 
1.8 
E 
[i 
.8 1.2 1.6 2.0 


Fig.4.27 - Relazione fra i fattori di forma di d.d.p. W (a) 
e L.N. (c,) sulla base di eguale comportamento in Peg Per 
autogate ok [28]. 
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p'abtro anto e^ bene osservare che, essendo un rivela- 


uno schema classico (v. fig. 4. 28a)), spesso il diodo stesso 


operera in zona quadratica per modo pue la distribuzione 


I 
| 
| 


| juadratore (v. fig.4. 28b)). 


5 i e 
] ME x E : 
| : fu ) 
| vc. 2(x) SC d L 
à v a) b) 


Fig.4.28 - Schematizzazione di un rivelatore di inviluppo. 


Infatti per 


(4.36) y- 
dalla (4.20) si ha ; ues Hn 
nin: je 
2N 4 
dx 1 d -iy ka is 
(4.37)  qC(y)9-P(xX0I-| "--e -Ae gh cm 
dy yX 1 "a 2 Nd 


con ovvia posizione. 
Peraltro la variabile in uscita all'elaboratore AND e^ 
data dalla: 


x cGAU00 - 1IMAK ^g (L2 6A 


oYie Quee ol Pa lexcek. 


(4.38) z- n Yi ef 00; 
dove le singole y, Sono tra loro indipendenti e caratteriz- 
zate dalla d.d.p. (4.37). 

Onde valutare Pte» sara^ sufficiente calcolare la fun- 
zione caratteristica di yi, fare il  gunitaltio fra le varie 


dg el Tayertir etat 


/a gba buatoudt pv) : 


(*) Si ricordera^ infatti che date due variabili indipenden- 
ti x e y con densita^ di probabilita^ p(x) e q(y), alla va- 
riabile somma z-xty corrisponde la densita^ di probabilita^ 


oo 
p(z) - p(x)q(z-x)dx 
—00 
che puo^ essere risolta secondo la tecnica delle trasformate 
di Fourier che nel caso attuale conduce alla tecnica della 


funzione caratteristica. 
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funzioni caratteristiche e quindi antitrasformare. D'altro 
lato la funzione caratteristica della variabile y e^: 


(4.39) cc)» ePacjaya] ee Yay- 
[*] o 


Derivando n-1 volte rispetto à A la (4.39) si ha: 
3 Véyohi eto 7 
(4.40) [y (07D) uy yay, ADT 

o Q-3u)" 


—— 


che p y(n- fy interpretata con il fatto che alla funzio- 
ne My corrisponde ]1la funzione caratteristica 


A(n-1)b 


" n | 
(i-ju) | 
—Pertánto alla funzione caratteristica: 


n 


n 
Q.-7ju) 
corrisponde la densita^ di probabilita^ 


"afe peolubibdla: 


(4.42)  p(z)- CMUEEDITS prp i 


(4.41) C,(u) - C"(u) » 


Si supponga ora che l^uscita Jg in B di fig. 4.13 sia 
comparata con la soglia 


(4.43) T 
avendo ipotizzato che la stessa presa centrale (uscita B di 
N8 fig.4.13) contribuisca alla soglia T (cio' comporta che do- 


vra^ essere n»51). 
Allora si ha falso allarme se 


L] 
[?] 
r3 
«X 
[P 


Jg 2T 
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ossia 


(4444)  y,(1-8) » A y, * G«z Ys (t-6)* G X 
iz 3 


dove z ha per densita^ di probabilita^ la (4. 42); ne discen- 
de allora PME za NN opportuno la e 27)): 


(4.45) Pea 1 eth 


zG(1-G) 


-1 T — fele olo y $i.» Z€ 


2stob 6441 72€ 


avendo yy la d. Eo Di 30y» we 


La (4.45) per le (4.37) e (4.42) diviene: 


"MAT ue piat. 
(4.46) Pg, -[ A or- e dg | ke Üg 
[e] 


(n-1)! DU 
zG(1- Gy 


d n-l -a2 zz 
4 J AQOz) "e" ,-Az[G(1-6) ^], 
o 


(n-1)! » 
Ponendo 
i 
À* icc 
la (4.46) diviene: ; E. 
COLL 'u QUUM 
"atatum -Az ^ " LULE 40v Grat 
zs - E - ; Ü 

(4.47) Pea E Dern dz(1-G) -(1-G) 


infatti l^integrale che compare nella (4.46) e^ pari all^u- 
nita^ trattandosi di integrazione di una funzione densita^ 
di probabilita^. La (4.47) e^ indipendente da A e quindi da 
Na e pertanto e^ dimostrato il soddisfacimento della condi- 
zione CFAR, come indipendenza dal livello del disturbo. 

Peraltro la Pea e^ dipendente dal tipo di distribuzione 
e procedendo sempre con la tecnica della funzione caratteri- 
stica la fig.4.29 mostra gli andamenti che sono da porre in 
relazione a quelli di fig.4.26, considerando un AND che rea- 
lizzi la media (e non la somma come nella (4.44)). 
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Weibull (a) 
P 
fal Ww | | ———- Log-norm(0g 


n-8 


Fig.4.29 - Curve di falso allarme per un autogate tipo AND 
[28]. 


Confrontando appunto gli andamenti di figg.4.26 e 4.29 


e^ facile verificare che l'autogate.AND necessita di un G 
piu. elevato per ottenere una stessa Peu 
dell^elaboratore in am- 


Al fine di valutare la bonta^ 
biente con distribuzione non nota, e^ stato introdotto il 


parametro: 


Pg4 (0,6) 
(4.48) Y, CO - PL.) 


per la Weibull come rapporto tra la P ottenibile con una 
d.d.p. Weibull, con oa non nota e qualia propria di un am- 


biente Rayleigh su cui e^ definito G per ogni valore di n 
(numero delle prese). Analogamente nel caso Log-normale e^ 


possibile definire: AV AAACN 


(4.49) Y 


con ovvio significato dei simboli. 

In fig.4.30 sono riportati i vari andamenti di y per 
diversi valori del fattore di forma (a o gg), per determina- 
ti valori di Pea (2,G). 
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Fig.4.30 - Andamenti di y per d.d.p. Weibull e Log-normali 
ed elaboratori AND ed OR. 


Da un esame comparativo delle varie curve e^ possibile 


,desumere il fatto che elaboratore Si comporta sempre 
|imegtio dell AND e la differenza e^ tanto piu significativa 


quanto minore sia il valore di Pec, e quanto piu lunga sia 
|la linea di ritardo ossia la regione su cui operare 1a sti- 
ma. 


Gli andamenti di fig.4.30 mostrano in altre parole il 
comportamento degli autogate in ambiente non definito in 
termini di d.d.p.. Il miglior comportamento dell^OR rispetto 
all^AND puo^ consigliarne l^uso e puo^ d^altro canto essere 
migliorato cambiando il guadagno G in funzione di una stima 
a priori delle d.d.p. o meglio del fattore di forma che puo^ 
ad es. essere fatta leggendo il rapporto fra il piu' alto ed 
il piu^ piccolo valore del campione sotto esame [28]. 

Lo schema a blocchi che ne deriva e^ riportato in fig. 
4.31. 


242 


LINEA DI RITARDO 


Fig.4.31 - Autogate OR modificato. 


4.7. Probabilita di rivelazione 4 
D 
Al fine di valutare la probabilita^ di rivelazione e le 
perdite conseguenti nel caso di autogate (soglia fluttuante) 
converra^ premettere una estensione di quanto analizzato nel 
par.1.8b) e c) nel caso si operi in. 


i Ductus) 
a) ambiente non gaussiano Chullex uou Qum eu. 


Ricordando i modelli di clutter non gaussiani introdot- 
ti in tab.2.7, poiche^ questi corrispondono a distribuzioni 
delle ampiezze (ossia dopo un ipotetico rivelatore di invi- 
luppo), si pone il problema di definire la statistica delle 
due componenti (x e y) in media frequenza in modo da poter 
definire il rapporto segnale a rumore, conformemente a quan- 
to fatto nella relazione (1.54) e la conseguente probabili- 
ta^ di rivelazione. He : 

In realta^ e^ immediato ritenere che ogni disturbo, sia 
clutter che rumore, abbia funzioni densita^ di probabilita^ 
di ampiezza e fase indipendenti e che la fase sia distribui- 
ta in modo uniforme (v. anche (1.36)). 

Allora e^ possibile scrivere: 


(4.50) p(w,0) " p,COR(0) - gL- p,(V) — v 20 
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- e) 
dove pe (V) e^ definita nella tab.2. 7.(*? P us 


Supponendo ora di aggiungere a detto disturbo un segna- 
le sinusoidale di ampiezza A e fase nulla (assumendo quindi 


detto segnale per semplicita^ come riferimento per le fasi); 
e^ possibile scrivere; | E teda iE I CDU MUCES 


r.coséó 7» A * v.cos 0 
Y 
(4.51) | Lj 
ba - V.sen 0 A5 
; a ds 
v eg «V Sup (rubus € Sup Sine ertt 
da cui " p» on duc: cce: Á 
3r ?- B n'a 98 ceo 
V 2 2 - 
-YA tr -24A r cosó- fi(r,9) z 
(4.52) 
3 x r senó zi - f 
dh: ME cos$-A £50, 9 | 


che rappresentano le equazioni per passare dal piano (r,$) a 
quello (v,9).| 

Dalle trasformazioni (4.52) allora e^ possibile valuta- 
re immediatamente [31] la densita^ di probabilita^ di (r,9) 
data 1 la (4.50): ad ^ En Sn * 


| 2 
& 27722. 7/7777 * 7 Yo ome 


(4.53) q(r,9) » p(v,0) - |J] - 
/ (r,$4) 


Or "9r 
- fGas£ 09) * | 35, 3£,|. 


Valutando lo Jacobiano e tenendo presente la (4.52) e 
(4.50) si ha invero dopo semplici passaggi: 


(4.54) EOGDEP SZXOEE 


dove y -V A2«x2-2A r cosó 
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Fig.4.32 -  Schematizzazione utile alla valutazione del 
rapporto segnale-rumore in ambiente non gaussiano. 


Integrando la (4.54) su tutti i valori dió e^ possibile 
ottenere la densita^ di probabilita^ dell^uscita del rivela- 
tore nviluppo quando in media frequenza si e^ o 
un segnale di ampiezza A: naturalmente per A-0 si ritorna 


alla d.d.p. del solo sturbo definito in tab.2.7.J 
Pertanto e^ possibile scrivere le relazioni: 


Pea - J. pe Cv) dv 
(4.55) I 


27 P 
2 q(r,4) d$ - aode 
$^ Je 


SS s 


l 


Al fine di completare il criterio di rivelazione, oc- 
corre pero definire il, rapporto segnale-rumore. Ricordando 


che nella eq. (1.54) s? e^ stato introdotto come rapporto 


fra il valore efficace del segnale e il rumore Inteso valu- 
tato sulla singola componente (x o y) v. (1.27) e (1.31), 
continuando con 1o stesso criterio converra^ valutare la 
potenza delle singole componenti (cartesiane) (che poi con- 
tribuiscono a realizzare ]la distribuzione di cui nella 
(4.50)); si ha allora facilmente con ovvia rappresentazione 


dei simboli: 


5 ya 3er 2. 9 
(4.56) X y iffe *y )p(x,y) dx dy- , |, ) 
T ens T s io IL eli 9^2 . 
P BE E - -oc* 
1 2 y 1 2 leue e (lx 
- — e -— ' 
2 J p(v,9) dv d60 2 I pe CV) dv z 2/8) 


Pertanto converra^ definire il rapporto segnale-rumore: 


UJ» 7 Ne l4 we) Yce 245 


2 u22z de M 
(4.57) "TG 
2 


dove con m5'si e^ inteso il secondo momento della d.d.p. 
peCv) (v. tab.2.7) e considerando i casi Weibull e Log- 


normale si ha immediatamente: 
Jv. unu Ug ; 118 
2 M. LA MP Etua dius DN INPS: 
gy Am p 
qd MEZ 
(4.58) 2 29? 
sg.À. e 8 
LN 27 
v 
m 


Fig.4.33 - Perdite di rivelazione relative al caso gaussiano 


per d.d.p. 
a) Log-normale 


b) Weibull 
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Introducendo la (4.58) nella (4.54), specializzata a 
seconda dei modelli (v. tab.2.7), e^ possibile allora valu- 
tare (da (4.55)) 1a Pp per ogni valore di Pay €* quindi 
ottenere delle curve di sensibilita^ che andranno paragonate 
a quelle di fig.1.16. 

In fig.4.33 da [29] e [30] sono riportate le perdite 
che ne derivano per diversi valori di Pta al variare dei 
fattori di formac, e d. 

Quanto detto ovviamente vale nel caso la soglia non 
fluttui, cio^ avviene per certo negli 


eo (/G- ; 
"cM NcAE n 
o 


Al fine di valutare le caratteristiche di rivelazione 
dell^autogate OR converra^ riprendere la (4.28) che puo^* es- 
sere riscritta nel caso Rayleigh e tenendo presente le 
(4.22) e (4.23): 

x 2 - £ 
-(2— ts) 2 
?x 2N4 x/2 2N4G 
I (— 
o 


Iz.e s) . (1-e ) Pàx 
d /N, 


(4.59) Py 


Sostituendo l'espressione della funzione di Bessel mo- 
dificate di prima specie con lo sviluppo (v.(1.49)): 


oo 


(4.60 1.2)- J 221712214415? 


i-o 
e ponendo: 
x 
yz 
"2N, 
si ottiene 2 
NE 2 2 2i ei 
(4.61) B, n 2ye?Y 7 Gs 5-(-,.9 ja, 
o "o 2" (i!) 
da cui con ovvi passaggi: 
2 -k 
e 21 2m iu; OR em 
44) X«L o .* pP5íCaytt,| và S dy" 
D' 2 k^k 
o (i!) [9] [) 
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L'integrale da calcolare e^, a meno del fattore costan- 
te 


del tipo 
(4.63) | ue "du -T(i-)e-i! 
o 


Ne consegue: 


-— * on n-ke n 4. 
(ud) Zoe" LLM-ÓDU M Sp eue 
o o (1 "x. 
[e 
Poiche^: 
eo 2i vi 2 i 2 
Uns) Y EL .LlÀà Om i sm 
? 1 1! id H i i! H 
o H [*] 
risulta infine: 
2 Vx 
m. Tp Um 
2n Dd" m UD as 
(4.66 P -e? jQcocp"*—-e 9$ (0D. 
E As " V veda Qu. 
FR 


Si noti che la (4.30) e^ ottenibile dalla (4.66) ponen- 
do s-o, come e^ implicito nella definizione di P e Pp* 

In fig.4.34 sono riportate le curve mr iceismüs per 
un autogate OR nel caso n-8. 

In fig. 4.35 e^ riportato l'andamento di Pp (e Pea (per 
S/N* 9)) in funzione del guadagno G. 

In fig.4.36 sono riportate le curve che danno l gnda- 
mento di P, al variare del rapporto $/N per Pga74.107 per 
n-2,4,6 e 8. Accanto ad esse e^ stata tracciata inoltre la 
curva relativa al caso di soglia non fluttuante, che corri- 
sponde alla situazione limite al tendere di n ad infinito. 
Rispetto a questa curva si nota una perdita (v. fig.1.17) in 
S/N che e^ quasi indipendente dal valore di Pp» ma cresce al 
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diminuire di n. Per n-6 e P,-50Z si ha una perdita di circa 
3 dB e questa perdita come indicato piu/ volte dipende dal 
fatto che la soglia E uttuante e come tale 


equivale alla inserzione di un rumore all'ingress ^ele- 
mento df decisions,. 


6 m 2 6 1o 14 14 232 


Fig.4.34 - Curve di rivelazione per un autogate OR (n-8) 
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Fig.4.35 - Andamento della probabilita^ di rivelazione in 
funzione di G per n-8. 
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Naturalmente quando si opera con l^elaboratore AND 1^a- 
nalisi va completamente rifatta, magari operando con le fun- 
zioni caratter In ogni caso per il teorema del limi- 
te centrale la soglia tendera^ ad avere, per n sufficiente- 
mente elevato, una distribuzione gaussiana e quindi la valu- 
tazione delle perdite puo/ essere condotta con la stessa 
tecnica indicata nel par.4.4. 

In ogni caso la valutazione delle perdite di sensibili- 
ta^ degli autogate (OR/ ed AND .conduce ai risultati (validi 
per Py?502) riportati (da [14]) in figg.4.37a) e b), in cui 
e^ mostrata la dipendenza dal valore di Pea» per diversi va- 
lori di n. Appare immediato considerare che per P 475 ds al- 
lora G «o e quindi le perdite diminuiscono come affitto del- 
la diminuzione delle fluttuazioni sulla soglia. 

D^altro canto gli andamenti di fig.4.37 possono essere 
approssimati nell^andamento di figl4.38] (da [15]) nel caso 
di un elaboratore ANB. Questa curva mostra la perdita in 
funzione di(x/n dove (X) e l^esponente relativo alla proba- 
bilita^ di falso allarme (per PganlO — x-6) ed n e^ il 
numero dei campioni di rumore o celle in distanza che vengo- 
no mediate. Detto andamento e^ da ritenersi attendibile per 


valori di Pp usuali (»550Zz). 


-8 -4 0 4 8 312 16 20 


Fig.4.36 - Andamento della probabilita^ di rivelazione in 
funzione del rapporto segnale/rumore. 
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10^ 19? 10? 1071 1 
Fig.4.37 -  Perdite in sensibilita^ [14] al variare della 
Pra e del numero di prese 

a) autogate OR 
b) autogate AND 
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[Nei caso si vogliano analizzare le perdite in ambiente ]) 
[non gaussiano il problema da un punto di vista analitico sij 


[complica notevolmente, peraltro equazioni del tipo delle 


I (4.27) e (4.28) sono sempre applicabili, specializzando le 


Aer pezioni nelle (4.54) e nelle ( pov) di di t. tüb. 2.7. 
"— -Operando con tecniche dí i integrazione "numerica sono 
state ricavate le curve di rivelazione e quindi le perdite 
in relazione all'ambiente gaussiano, come riportate in fig. 
4.39 nel caso di autogate OR per n-8 in ambiente Weibull. A1 
fine di valutare dette perdite in relazione a quelle proprie 
della distribuzione Weibull per soglie fisse gli andamenti 
di fig.4.39 andranno paragonati a quelli di fig.4.33b) e 
l'estensione al caso Log-normale puo^ essere fatta facil- 
mente considerando la relazione fra a e o (v. ad es. 
fig.4.27). E 


a]Llan 


[6 «9 i" l5 


Fig.4.38 - Andamento delle perdite di un autogate AND (da 
[15])- 
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0 25 1 1.5 2 
Fig.4.39 - Perdite di un autogate OR in ambiente Weibull. 


4.8. Adattivita' a fluttuazioni lente 


Come soluzione limite di un autogate e^ jpensabile 
quella che realizza una soglia praticamente non fluttuante, 
adattandosi ad esempio in una zona che puo^ essere il "tempo 
morto" del radar, ossia dove non sono da attendersi echi di 
ritorno e comprendente una larga zona utile per effettuare 
una stima ottima della soglia stessa. Con tale tecnica si 
puo correre dietro, realizzando il CFAR, solo a fluttuazio- 
ni lente del rumore, ad esempio per instabilita^ termiche 
del guadagno di media frequenza. 

E^ possibile pensare ad una pratica soluzione di questo 
sistema, considerando l^utilizzazione di un "loop" campiona- 
to (nella zona di analisi) come descritto in fig.4.40. 

La sequenza degli impulsi che superano la soglia T op- 
portunamente campionata in C viene inviata in un filtro pas- 
sa basso (ad es. di tipo RC come schematicamente indicato in 
fig.4.40) che costituisce il lettore di probabilita^, la cui 
uscita viene portata ad un circuito in cui viene fatta la 
differenza con un segnale Vo impostato dall'esterno. Se 
all^ingresso e^ presente solo un rumore, i due segnali sud- 
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detti rappresentano il valore desiderato della Pgg» Valore 
determinato dal livello del rumore d'ingresso (V). La diffe- 
renza tra queste due tensioni viene esaltata a va a costi- 
tuire la soglia T. 


oUT (£ona di analísi) 


c 


DIFFERENZA | 
|AMPLIFICATORE: 
IGUADAGNC K 


Fig.4.40 - Schema a blocchi del generatore di soglia lenta. 


Data la natura del circuito si raggiungera! una situa- 
zione di regime in cui V e V. tendono a copiarsi. 

Questa condizione e^ indipendente dalla varianza del 
rumore in ingresso entro ampi limiti; il circuito dunque 
presenta una caratteristica CFAR. 


4.9. La tecnica dei "ranghi" 


Questo circuito ("rank detector") rassomiglia ad un au- 
togate. 

Il "video" centrale di fig.4.130 segnale di riferimento 
viene comparato con i singoli segnali presenti nelle singole 
uscite della linea di ritardo. In altre parole sono necessa- 
ri n comparatori: ogni comparatore da^ luogo ad un segnale 
che puo^ essere un "1" o uno "O". I1 rango e^ ottenuto fa- 
cendo la somma degli "1" delle uscite dei comparatori, in 
altre parole, ad ogni segnale di riferimento e^ associato un 
rango che indica l'ordine di apparizione del segnale di ri- 
ferimento. La sequenza dei ranghi di uscita e^ un nuovo 
segnale ancora di tipo "video" espresso in forma numerica ed 
il livello di rumore o disturbo appare normalizzato. Infatti 
ipotizzando una eguale distribuzione p.(v), presente in ogni 
uscita della linea di ritardo di fig.4.41 la probabilita^ 
del rango V e^ data dalla probabilita^ di un certo valore v 


fv). Deutz d. ; pooo- /ol. ela .O ctbdlie ebino au Gioffo fe 
S dO Up Q Dv) dioe. 


ce) "oceeeel o ele Teu CD xm E edades euokt 2 
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nella presa centrale, mentre v uscite siano a livello infe- 
riore e n-v superiore. Ipotizzando grandezze indipendenti 
sulle singole prese e^ possibile allora scrivere: 
V Vedv Pre, ehe » Lui ouv 
co nbbuu» Di ipttno Gatupaho 
| PLC QD [1-2(v)]" "JPV(v) dv 7 (wo oov 
o 


(4.67) | P(v) 


- QD J. (1-2()] . P'(v) dP (v) 


bi Gy gozo: dou 4 em Se Q NTTES. RET e» 
SEES &2Qa. i26 C vae . " 
(C3 


?) 
fd bob efe Q. Ce. LH eycuo VDTES 


M 
- d 
die l. PQOO dx gie Gti plenoo "Ue so D 


La (4.67) puo essere riscritta con un cambiamento di 
variabili (v. [32]): 


1 
(4.68) P(v) * (D | a-p* "y ày - 
o 


a£].  TOn-911) . T (9*1) n! (n-vIvt — 1. 
ui E T(n£2) "sl (mE ^ mH 


In altre parole il rango dovuto a densita^ di probabi- 
lita^ qualsiasi ma identiche nelle singole uscite della li- 
nea di ritardo ha, come appare intuitivo, una distribuzione 
piatta, ossia l^uscita e^ rappresentata da un segnale codi- 
ficato in ntl valori numerici a distribuzione uniforme, qua- 
lunque sia la distribuzione di ingresso. Naturalmente la 
presenza di un segnale sulla presa centrale specializza un 
particolare rango, aumentando la probabilita al di sopra 


del livello 1l/(ntl) della eq. (4.68). La rivelazione puo^ 
essere ottenuta predisponendo una soglia sul rango superio- 
re: ci si riconduce ad un autogate OR con G-1. Naturalmente 
tecniche di integrazioni azimutali potranno servire (come 
descritto nel seguito) ad ottimizzare le condizioni operati- 
ve. In ogni caso dalle considerazioni di cui sopra appare 
immediato ritenere che il "rank detector" ha caratteristica 
CFAR ed in particolare ha un comportamento indipendente dal 
tipo di disturbo. 


Ou, —————g ? v 


e OL: 


Fig.4.41 —- Schematizzazione della tecnica dei ranghi. 


Per quanto concerne il problema della sensibilita^, 
questo e^ stato affrontato [ 5] considerando il rapporto se- 
gnale a rumore dopo integrazione secondo un metodo analogo a 
quello che verra^ indicato per analizzare il limitatore du- 


ro. In ogni caso e^ possibile considerare le perdite come 
costituite da due termini: 


. un termine dovuto alla quantizzazione che per n»55*8 
diviene trascurabile; 

. un termine dovuto alla limitata dinamica dei segnali 
utili, infatti il massimo segnale di uscita diviene pari al 
massimo livello del rumore (valutato in assenza del segna- 
le). 


Questo termine e^ quello rilevante ed in fig. 4.42 e^ 
riportato il suo andamento in funzione di n per diversi va- 
lori del rapporto S/N riportato in ingresso. 

Il problema della rivelabilita^ in ambiente Weibull e^ 
stato affrontato in [33] comparando il comportamento di un 
autogate AND con il "rank detector" considerando anche mo- 
delli di Swerling 1l e 2. In particolare sono stati ottenuti 
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gli andamenti di fig.4.42 b), c) e d) da cui risulta imme- 
diato come la tecnica dei ranghi presenti vantaggi notevoli 
man mano ci si allontani dall'ambiente gaussiano. 
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"€T a 0 


Fig.4.42 - Comportamento della tecnica dei ranghi 
a) perdite in ambiente gaussiano 
b) curve di sensibilita^: bersaglio non fluttuan- 
te (celle iu distanza n-16, impulsi integrati 
N-10) 
C) come b) bersaglio modello Sw. 1 
d) come b) bersaglio modello Sw. 2 


À«16. Controlli sulla distribuzione di ingresso all'elemento 
— — di decisione 


Le tecniche proposte in letteratura per ottenere il 
CFAR possono in realta/ discostarsi dalle soluzioni proposte 
nei paragrafi che precedono. Infatti e^ possibile agire an- 
che sul guadagno della media frequenza ottenendo un 


a) STC - Sensitivity Time Control 


ossia un controllo programmato nel tempo per modo che il 
clutter si presenti allo stesso livello del rumore.| In altre 
parole si tratta di realizzare delle leggi di cont controllo del 
guadagno complementari a quelle della variabilita^ del clut- 
ter con la distanza o tempo (v. (2.16) e (2.19)). In realta^ 
nella maggior parte dei casi si lavora a distanze inferiori 
alla critica. (05d s0wzs &uhso 8 gut. ee. pei svo? ep. 96 ep. Pd 
Un modo molto semplice per ottenere questa legge e^ 
quello di agire sul controllo di guadagno di una media fre- 
quenza (di tipo lineare). Infatti agire in video impliche- 
rebbe la punsexvaxtone della dinamica, fatto per lo meno 
e Lu AMI CYTAN "c TRY 


7N E.---^ 


E -. VER BOR QAM | vob QUCHA 9,9 e 
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molto critico in praticasenza ricorrere a tecniche di com- 
pressione della dinamica come sara^ indicato nel seguito. 


Inoltre, usualmente, l^operatore stesso potra manual- 
mente controllare la legge agendo sull'attenuazione " vicina 
e/o sulla pendenza della legge onde ottenere il CFAR. Cio^ 
(diventa problematico se la distribuzione del clutter varía 

con l'angolazione relativa la alla postazione radar. |Si impone 
Ín qdesto caso-o un STC adattivo [3] o rilevamento di una 
mappa di clutter se questo e^ Sto e^ sufficientemente stabile come 
nelle postazioni fisse dei radar. L'adattivita^ puo^ essere 
ottenuta discriminando il clutter dal segnale o sulla base 
della distribuzione nello spazio o estrapolando il clutter 
da uno sweep precedente. Detta estrapolazione puo^ essere e- 
ventualmente realizzata solo sul valore della attenuazione 
iniziale, * ngos la legge puo/ essere programmata, ad es., 
secondo R 

Altre tecniche di STC possono essere realizzate combi- 
nando convenientemente i ritorni da due antenne (o semplice- 
mente da due feed) il cui diagramma di irradiazione sia di- 
versamente dislocato in elevazione. In particolare e^ possi- 
bile prelevare le informazioni dell^antenna puntata piu. in 
alto in zone vicine e poi prendere contributi da quella piu^ 
bassa man mano che si considerano segnali lontani. 

Tutto cio^ potra^ essere adattato all'ambiente secondo 
tecniche cui verra* fatto cenno nel seguito. 

Un altro modo per realizzare la condizione CFAR e^ 
quello di lavorare direttamente sulla distribuzione del 
clutter mediante il ricevitore - 

44. TE Qu» 4 


b) Log - FTC 


E^ noto come i dispositivi la cui funzione di trasferi- 
mento e^ esprimibile da una legge logaritmica del tipo 


(4.69) y 7 1nx 


godano della proprieta che ad un ingresso descritto da una 
funzione di densita^ di probabilita Rayleigh (fig.4.43a) 
corrisponda in uscita un segnale la cui densita^ di probabi- 
lita^, che e^ del tipo di quella riportata in fig.4.43b), si 
comporti in modo tale che, cambiando la varianza del segnale 
d^ingresso,non cambia se non nel valor medio: il valore del- 
la deviazione standard, costante, e^ pari a:m/Y2A. 

Infatti, data la densita^ di probabilita^ di x di tipo 
Rayleigh: 


2 
ee ie L 
X e 
(4.70) p(x) sz WN-* 
d 
dalla 
(4.71) q(y)dy 7 p(x)dx 
si ha 
(4.72) 4G) * »60 
y 


y-1 


yn 


w^ ÉD 
e 2r PI 
a) 
X 
Q—. 
b) 
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Fig.4.43 a) - Densita^ di probabilita^ Rayleigh all^ingresso 


di un dispositivo logaritmico. 
b) - Densita^ di probabilita^ all'^uscita del dispo- 


sitivo logaritmico per un ingresso come in a). 


Poiche^ dalla (4.69) si ha x-e?, 


viene facilmente: 
ALLCHE racrHmente, 


N») 
(49) 
e 


gy 
bcm 
c9. Neal 
94 -u) 
e MT 
—— 


zia Ja PRID d 


E | Mz 0, * | Ü. 
260 T ; FeamuuepeuT 
2(y-v) 


(4.4) gy) « e^ 07 ^ rg 


ossia al variare della N, non si ottiene che una traslazione 


della densita^ di probabilita^. 
D'altro lato si ha: 


NEL. e ETETD PE 
(4.75) »[ ysooey-[ lnx.p(x)dx - 
ca o 
2 
NUC eS E re 

oo N 2 co 2N 
LA d Xx cx] z 
-J e lnx dox- mx | e lnzdz 

[9] d d Jo 


1l 
AN. (-2N4CC 1n28,)) 


dove C e^ la costante di Eulero. 
Analogamente: 


oo 


zZ 
— " 7 ?7Na 
(4.76) »-[ y'aoney- | (1x) ^ p (x) dx- t | e (1nz)^az- 
—o5 [e] d*o 


L 1? 2 
S BN. GN,[c- * (C-1n284) ]) 


allora 
(4.77) $ "^ yu 


I risultati di cui sopra possono essere estesi facil- 
mente al caso Weibull (v. tab.2.7) e la (4.74) diviene 
-Qo 7) 
(4.78) q(y) * a ey .e dove q » e" 


e nel caso Log-normale 
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2 
k [y-1n v i 
1 2o, 
(4.79) qy) e —— — e 
7/21 5 


che risulta una distribuzione di tipo gaussiana con varian- 
za 0^; si ricordera/ che o, puo. variare da 0.5 a 1.1 in 
funzione della forza del mare (v. tab. 2.7). 

E^ chiaro allora come eliminando il valor medio l^usci- 


ta di un dispositivo logaritmico presenta per proprio conto 
Wna caratteristica CFAW- Im quanto indipendente dalla poten- 
zà del segnale di ingresso, ma e/ anche evidente come tale 
caratteristica non sia indipendente dalla distribuzione e 
varia cioe^ non solo passando dai casi Rayleigh a quelli de- 
Scritti dalle funzioni Weibull e Log-normale, ma anche per 
questi al variare di « e gg (cioe^ al variare ad es. dalla 
forza del mare). 

Tale situazione e^ descritta per la Log-normale nella 
fig.4.44 ove, per la distribuzione Rayleigh e tre casi di 
distribuzione log-normale, e^ riportata la probabilita^ di 
superare una soglia T al variare della soglia stessa.  - 


log-normale 


g -1.1 


EI g 


.01 


.001 


Fig.4.44 - Andamento della probabilita^ di superare la so- 
glia T, per distribuzioni in uscita dal dispositivo loga- 
ritmico (d.d.p. Rayleigh e L.N.). 


E^ facile notare come, con una attenuazione funzione 
della forza del mare, e' possibile realizzare una distri- 
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buzione indipendente da o,. Si tratta di una attenuazione 
| ché permette di adagiare tutti 


e su quello a $s$,-0.5 ((mare forza 1), cosi^ da realizzare 
uno scostamento nÉnimo da quello relativo alla d.d.p. Ray- 
leigh. Naturalmente una attenuazione come quella posta a 
priori puo^ essere automatizzata solo se fosse presente una 
indicazione della forza del mare. 

In ogni caso la eliminazione del valor medio in uscita 
di un amplificatore logaritmico e^ realizzata usualmente da 
un circuito differenziatore, (FTC - Fast Time Constant) del 
tipo di quello riportato in fig.4.45. 

Ii diodo ha ia funzione di recuperare sulla coda del 
segnale, cosi^ che un piccolo segnale seguente a quello dif- 
ferenziato (che simula un disturbo impulsivo) possa ancora 
essere visualizzato ad opera di una soglia del tipo di quel- 
la tratteggiata nella stessa fig. 4.45. 


Clafley: o $e poc 


Fig.4.45 - Circuito FTC. 


4.11. Realizzazione pratica di amplificatori logaritmici 


Converra^ ricordare tre tecniche base per realizzare 
amplificatori logaritmici [6] [7] a media frequenza: 


à rivelazione| 


a) amplificatore logaritmico 


b) m - Vero 
c) * z operazionale 


L'amplificatore logaritmico a rivelazione e^ realizzato 
secondo lo schema di fig.4.46a), dove il singolo amplifica- 
tore ha la caratteristica ancora riportata in fig.4.46b) es- 
Sia per un ingresso che supera un certo livello T esse da^ 
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un uscita costante, ossia limitata. In fig.4.46a) sono ri- 
portati solo 4 stadi per ragioni di semplicita^, in realta^ 
il numero degli stadi e^ condizionato dalla precisione della 
caratteristica desiderata come verra^ indicato nel seguito. 

Ad ogni stadio corrisponde un rivelatore (schematizzato 
da un diodo) e le uscite vengono sommate. Allora detta 


y "ax x 
(4.80) | 
y 5t x2T 


l^ 
H 


la caratteristica del singolo stadio, globalmente per i 
quattro stadi di fig.4.46 si ha per i relativi inviluppi: 


abet is t a?x -Tdx per x«T/a? 


y- 
y "aT a?) 4 o? x 4 ox per T/a? «x«r/o? 

(4.81) y7"2aT- a^ x T oOx per T/a? «x«T/a 
y23oaT-t ax per T/a&x«T 
y74aT per Tx 


r punti di transizione allora divengono: 


y » aT * T 4 T/a 4 7/ a? per x - T/o 
(4.82) y72oaT t T * T/a per xz T/a^ 
y7"3oaT-tT per x - T/a 
y-4aT per x-T 
[1 d [i [3 


a) 


Fig.4.46 - Schematizzazione di un amplificatore logaritmico. 
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I termini successivi al primo nelle espressioni (4.81) 
e (4.82) sono normalmente piccoli, pertanto nei limiti di 
questa approssimazione vale la relazione di logaritmicita"^ 
come riportata in fig.4.47. 


Fig.4.47 - Caratteristica logaritmica dell'amplificatore di 
fig.4.46. 


Naturalmente tra i punti caratterizzati dalla (4.82) la 
caratteristica (4.81) e^ lineare quindi in fig.4.47 la ca- 
ratteristica diviene come una successione di archi. 

Da un amplificatore del tipo descritto non e^ possibile 
pero^ estrarre il segnale a frequenza intermedia in relazio- 
ne logaritmica con l^ingresso data la costituzione propria 
dell^amplificatore. 

D'^altro lato, come verra/ evidenziato nel seguito, in 
alcune applicazioni radar appare essenziale elaborare il se- 
gnale prima della rivelazione, cio^ e^ particolarmente vero 
nei sistemi  MTI (Moving Target Indicator) e quindi appare 
necessario realizzare un amplificatore logaritmico tra l^in- 
gresso e l'uscita tutto a frequenza intermedia. 

Un tale amplificatore e^ detto amplificatore logaritmi- 
co vero. 

Esso puo essere ottenuto con una successione di ampli- 
ficatori con doppio guadagno con un solo rivelatore finale, 
come riportato in fig.4.48, dove e^ schematizzato il caso di 
quattro stadi conformemente a quanto riportato nel caso pre- 
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cedente in fig.4.46. In questo caso si ottiene una risposta 
logaritmica precisa se al di sopra di un certo livello T il 
guadagno e^ unitario, mentre al di sotto dello stesso T il 
guadagno e^o. 


a) 


Fig.4.48 - Schematizzazione di un amplificatore log vero. 


La realizzazione pratica dello stadio di cui in fig. 
4.48b) puo^ essere fatta cambiando guadagno al di sopra di 
un certo livello, applicando ad es. due diodi sul circuito 
di accordo dello stadio come riportato in fig.4.49. In real- 
ta^ con questa soluzione si hanno stadi con larghezza di 
banda variabile, fatto che deve essere tenuto in debito 
conto. 


Fig.4.49 - Tecnica di variazione del guadagno. 


Guad.-l 


y 
Guadagno a 
con limitazione 
Fig.4.50 - Parallelizzazione di stadi per ottenere la ca- 


ratteristica di^fig.4.48b). 
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Una diversa soluzione e^ quella indicata in fig.4.50 
[8] che, pur presentando dei problemi di fase nel punto di 
somma dei due contributi, si e^ rivelato estremamente effi- 
ciente. D^'altro canto per lo stadio di fig.4.48b) e^ possi- 
bile scrivere: 


ax x«T 


y 
(4.83) [ 


y (a-1)T * x x2T 


per cui per l'intera catena di fig.4.48a) si ha: 


yz o^ x x«T/a? 
M 3 3 2 
y » (C-1)T-X€ x T/« &x«T/a 
2 
(4.84) y » 2(a-1)Tra x T/o?«x«T/a 
y » 3(a-1)Trax T/a &x«XT 
y 7» 4(a-1)T-4x Tx 


Allora nei punti di transizione hanno valore le 


y 7» (a-1)T-4T x- T/o? 
y 7» 2(a-1)T4*T x - T/o? 

HO y 7» 3(a-1)T4T x 7 T/a 
y 7» 4(a-1)T-T x-T 


che quindi si trovano allocati proprio sulla caratteristica 
logaritmica a meno di un termine di traslazione. Si ha an- 
cora una legge analoga a quella riportata in fig.4.47, do- 
ve A*(a-1)T che si prolunga nella zona superiore a T. 

À questo punto converra^ analizzare lo scostamento del- 
la linearita^ Yoa* 

Dati due punti caratteristici sulla curva logaritmica 
di fig.4.47 (v. (4.82) e (4.85))5: 


x 7 T/a k y » (N-k)A per k-0,1..N-2 
(4.86) kHl 


x/7 T/a y» (N-k-1)A 


dove N e^ pari al numero degli stadi, la legge logaritmica 
che passa tra di essi diviene: 


(N-)A4T , LA 
» í 267 
"Y CX Ue d 1 ir 
f 5 Ts D ox | io^ SAT 
je. Fw x lnT | Om-Qu4 "P E 

(4.87) y 7 iq, lnxHNA ina | meu QT- x0. ) 

'OiT - 36,9 . 5 
e la relativa legge lineare: [- .[ü-« Ks Gran] 

C T5 ^A. ud ÁL YI) 1 
: akt, A. a fa jS [e (ofa, [N-& 54 ul 
( .88) y" ost T(X-1) x (N-k)A ^"à-l A 
? "n " 
U»ce4N 4 OU P) e. 1d 


Facendo la differenza fra la (4.87) e la (4.88) e deri- 
vando rispetto a x si ottiene lo scostamento massimo in cor- 
rispondenza a: 


s 71) 


(4.89) * 
[ 


.lna 


Valutando ora la differenza fra la (4.87) e la (4.88) 
nel punto (4.89) e normalizzando detto valore alla pendenza 
della legge logaritmica (4.87) cosi^ da riportarlo sull^asse 
delle ascisse si ha 


y 
AN ee e a -1l lno 
(4.90) isdem iurium al 


lno [max 


Per come posto 6 e^ espresso in unita^ neperiane e per 
riportarlo in dB si dovra/ operare nel seguente modo: 


7 2010g,ge 3$. 10(1og 9J—— ES 


lo 
2 ubi 


(4.91) UM 


avendo considerato óÓ dimezzato onde valutare lo scostamento 
rispetto al valore mediano. 

In fig.4.51 e^ riportato l'andamento di Óip in funzione 
del guadagno per stadio G-20-1oga. 

Converra/ puntualizzare come detto errore di approssi- 
mazione dipenda solo dal guadagno per stadio ed in pratica 
l^andamento di fig.4.51 e^ un andamento limite, infatti nel- 
le realizzazioni pratiche le discontinuita^ di fig.4.47 non 
Sono presenti, ma si tratta di andamenti continui. Cio^ vuol 
dire che in pratica l^errore di fig.4.51 potra^ essere rite- 
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nuto anche come picco-picco. P4 


Osservando poi l'andamento di fig.4.47 e^ chiaro che la 
dinamica dell'intero amplificatore logaritmico dipende dal 
numero di spezzate, ossia dal numero degli stadi di fig.4.46 
e fig.4.48 (aumentato dell'unita^ nel caso dell'amplificato- 
re log vero): 


(4.92) D- (N1)6- 


Particolari considerazioni vanno fatte sulla larghezza 
di banda. Appare chiaro innanzitutto come sia ben differente 
restringere la banda (portandola vicino a quella ottima se- 
condo i criteri che sono stati evidenziati nel cap.1l) all^i- 
nizio o alla fine dell'amplificatore logaritmico. 


ag 


0 4 8 12 16 20 24 


Fig.4.51 - Errore di approssimazione in funzione del guada- 
gno per stadio. 


Ricordando che il "decay" della rjsposta impulsiva ad 
un circuito accordato e^ di tipo esponenziale, e^ facile 
rendersi conto come la risposta impulsiva di un amplifi- 
catore, con la banda stretta che precede gli stadi loga- 
ritmici, presenta una lunga coda di tipo lineare che per 


certo non e^ presente se il restringimento avviene alla fi- 
o^ che non e^ possibile nella soluzione di fig.4.46. 
Dalle considerazioni cui sopra insieme alla necessita^ 
di un ottimo filtraggio in media frequenza ed ai problemi 
pratici di avere stadi a larga banda, si deduce che la se- 
lettivita^ di un amplificatore IF di tipo log e^ argomento 
che va affrontato volta per volta. 

Conviene ora dare un cenno agli amplificatori loga- 
ritmici operazionali. 

E^ noto come un amplificatore video logaritmico possa 
far uso della caratteristica esponenziale di un diodo 
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(4.93) IsI.e 


infatti pensando ad un amplificatore secondo lo schema di 
fig.4.52, e^ possibile ritenere che tutta la corrente Vi/R 
che attraversa R vada sul diodo cosi che V5; essendo A un 
punto di massa virtuale, diviene: 


V VAN. 


1 
(4.94) . R m e e V7 inr TV lnV, TV lnR. Lr 


Ossia lo schema di fig.4.52 oliva a meno di una co- 
stante il logaritmo del segnale di ingresso. 


Fig.4.52 - Amplificatore logaritmico video. 


Un singolo stadio come quello di fig.4.52 realizza una 
uscita logaritmica per molte decadi del segnale di ingresso, 
infatti la validita^ della (4.94) e^ legata a quella della 
(4.93). 

L'approccio piu! semplice per ottenere da tale struttu- 
ra amplificatori logaritmici IF e^ quello di porre un altro 
diodo in parallelo ed invertito rispetto a quello di fig. 
4.52 e confidare nella simmetria. : MAE 

Purtroppo pero una attenta analisi della controrea- 
zione di fig.4.52 portera/ a ritenere che la banda dello 
stadio dipende dalla resistenza differenziale equivalente 
del diodo che varia secondo la V,/I. Problemi di stabilita^ 
e di larghezza di banda limitano quindi l'applicabilita^ 
dello schema di fig. 4. 52, anche se la disponibilita^ di un 


banda ed a caratteristica in frequenza controllata, ne fanno 
intravedere un sempre piu/ diffuso uso nel futuro. 

Infine e^ possibile osservare che scambiando il diodo 
con la resistenza nello schema di fig.4.52 si ottiene una 
caratteristica antilog (esponenziale), e questa puo^ essere 
utile in particolari applicazioni, ad es. prima di inviare 
il segnale video su un|PPI| onde restituire i contrasti di un 
ricevitore lineare. 
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4.12. Dicke-Fix 


Un diverso dispositivo per ottenere la caratteristica 
CFAR puo^ essere realizzato secondo la schematizzazione di 
fig.4.53. Il segnale a media frequenza passa attraverso una 
struttura a banda larga B, quindi, dopo una "limitazione du- 
ra", viene filtrato con una banda |b adattata (o quasi) alla 
forma d'onda del segnale di ingresso. | 

Il fatto che la struttura di fig.4.53 abbia una carat- 
teristica CFAR per qualsiasi distribuzione di ingresso, si 
intuisce facilmente, infatti se il segnale in ingresso (sup- 
posto solo rumore) varia in ampiezza, l'uscita dal limitato- 
re rimane costante, cosi^ come l'uscita del filtro adattato; 
allora il problema si sposta nello studio delle perdite con- 
nesse ad una tale soluzione. 

In realta^, il Dicke-Fix ha un buon comportamento con- 
tro disturbi di tipo impulsivi. I1 filtro a banda larga e^ 
arte del segnale inter- 


Questi "spike" sono in realta^ limitati dal limitatore 
per ridurre una considerevole parte della loro energia. Se 
detti impulsi non fossero limitati e passassero attraverso 


un dispositivo a banda stretta essi produrrebbero scit 
|un impulso molto piu/ lungo di quello di ingresso "accecan- 
[7 ricevitore.| In altre parole l^interferenza sara^ pre- 


sente per un tempo molto piu/ lungo relativamente a quanto 
avviene per la presenza del limitatore duro prima della ban- 


a. stretta. : s zi 
MONETE 
dS es loXn os 
In Filtro uscita 


adattato 


(b) 


g(t) 
ng(t) 


IF. (6.490) 
Fig.4.53 - Schematizzazione di un ricevitore tipo Dicke-Fix. 
es eptuxo efl elit p DLL. 

Tuttavia il limitatoreg puo causare un'^allargamento 
della banda del "clutter" e quindi un deterioramento dei 
sistemi di filtraggio tipo MTI,| che eventualmente seguono. 
Inoltre, se il segnale di ingresso e^ un codice tipo Barker 
o Chirp possono avvenire delle soppressioni dei segnali pic- 
coli rispetto ai grandi ed inoltre si possono presentare 
delle risposte spurie, pertanto il Dicke-Fix come disposi- 
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tivo ECCM deve essere usato con cautela. 
Onde valutare l^influenza del limitatore, si consideri 
il caso che il filtro b sia adattato (1-7 77) alla condizione 


di rumore bianco: n "ES 
b 6200 Viifts ot. octo/lc*s eX 

€. oli. of Quo e c3 SR 

(4.95) h(t)* K.s (t,-t) a5 g f acpoch dis DOUo t 


dove s(t) sia il segnale di ingresso al filtro ed il rumore 
di tipo bianco sia descritto dalla densita^ di potenza mono- 
latera osTAS M EID 
Il segnale s(t) sia di tipo sinusoidale e di durata T^ 
; ] YfÍ- 2x35 
4o JU.DCL Oron oi oLUz MÉpue 
(4.96) s(t) » S.senut Todi esconde: oie 20 Ei ane 


con eventuale modulazione in frequenza e fase e non in am- 
piezza come usuale nelle applicazioni radar. 

Onde valutare il comportamento del Dicke-Fix si consi- 
deri innanzitutto il ricevitore come in fig.4.53, ma 


- futs. ] | p» 7  efk) 


a) senza limitatore | pl 7 mw - 


Il rapporto segnale-rumore in iota" con quanto 
indicato nel par.1.8-d) sara^ dato dalla (1.73): Z5 


—pe4 6 ! 


2 
g(t,) 2k 


"m E Asc fa 


che puo^ essere interpretato anche nel seguente modo: 4 


(4.97) 


VENE UMS RPM a9 ox et 
. segnale (v. (1.78)) S Bég o/T &'1 Bam 
gd s? 
(4.98) g(t) - | s(1) s(1)dt - eem E 
[] 
RUP AM 
. rumore in uscita del filtro adattato: Moos do 
E | dox 5 
T T 1. ? e2u» gh 
(4.99) n (t )-» n(1)$.senut dc], n(1,)S.senu-t en | vett 
o' o - i i iB p 


grazie anche al teorema del campionamento. 
La ng (tg ) quindi e^ una variabile aleatoria gaussiana 


di valor medio nullo e varianza (data I'indipendenza del ru- 
p AED 


Pss Ü E 


Fw pedis G us d a ilt s 
272 dlovek of Run. ahy line 7 - 


Cult 
20 Bend - 
bonus, tod 
d Quo 212 vw. qu 


Z L l 
: JA MVo9f . 
four mm » 


hk uc 


more dal segnale s(t)): 


a^(t uj nA u) S?sen^u 5 s -Yo3 ?5en ut E 
i B' £& B 
(4.100) 


c? 


ns2- | T 2 ia T [o 
7 - PI E 
v suas do sect $? : sen utdc 2B B 2 
GI/g c Bus s spdliod da ffttio 
[per una opportuna scelta di T^ DELACHVAGME N alla « (in mo- 
do da comprendere cicli interi)]| essendo o- la varianza del 
rumore inteso su banda larga. 
Combinando la (4.98) e (4.100) si ottiene la (4.97). 
Si consideri ora il caso che. 


b) il limitatore sia inserito -j& I-A NM IME 


(v. fig.4.53); allora descritto il rumore tramite la (v. 


(1.32)): ONMMRUAS 


(4.101) [a(t)| » [r(t)cos[ v t 0 (1 


n 


o ipotizzando wu si identifichi con quella del segnale 
(4.96), si ha facilmente (con simbologia ovvia): 


Suguo te m Lu eto e Q, ceo etse. . 
| (4.102 ) [ sC)*n(t)4S.senutércos(ut40) - 


Tt (Cam m z 


Á 


pco p d 


dove 
y r^4s?-2rs sen 


sen$ r cos 0 ms 


y r^^ -2rS.sen is 


peu pe» f 
Sto) « V- e(t 49) - (S rgug) naui ét 09 Gowf 


a rf ree S ade 


(4.103) 
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Dopo limitazione si ha (avendo eliminato le armoniche 


cosi^ che la larghezza di banda sia ancora B): RINT TEES CR PT 


9a. [0] cxaveti o4to 
(4.104) 1(t) » sen[ut4$ (t)] Napgieer ber tin 


per un livello di limitazione unitario e per ó(t) dato dalle] 
Kira. T -——— TT ^3 NES E ÜÀÀ—À€ € ————— n ECCE EE 


Pertanto ora si e^ in grado di valutare il rapporto 
segnale-rumore in presenza del limitatore, con la stessa 
tecnica adottata nel caso di assenza di limitazione. 

Converra/ pero' fare una osservazione: nel caso della 
valutazione della (4.98) non si e^ tenuto presente il rumo- 
re. In realta^ nella equazione (4.97) in luogo di g(t,) po- 
trebbe essere inserito g(t ) , pensando ad una media di in- 
sieme e quindi la (4.97) dfviene 


———À 


2 
g(t ) 
(4.105) sa poor 


PN 


come rapporto(segnale piu^ rumore)al rumore. 
"^ A Il rumore peraltro ha valor medio nullo e quindi la 
(4.105) si identifica con la (4.97) almeno nel caso lineare. 
Nel seguito converra^ riferirsi alla (4.105). 


Allora si ha per il T! 
2 2 d eT 
geo-), Suk(cot) d - 


segnale . 9. 
P, Peu f$ Zu» bowdfo eit; 
7 / 
TES NE 1 
. g(t,)-8 | sen(utt$)senurdt-Ssen(ur ,*$, )senur, ..- - 
o i X, Siu cit.» eoo dé» t0 804 d 


pnr S qe "i 
s) cosó,sen wryeg HiRerdi outs MetUm y - 


Pet 


rm T | 

sess | sen^utdttSsen$ | cosotsenutdt-Scosó 
Jo T (9] 

Da ([18] p.418) si ha cosó e quindi ^ 


— ST 7- V S^T* Y" L S 
(4.107) g(t )- 7;-cosó- —L AXE. [5$237——3] 
[o] 2 Ao 4 pb 2 2^ 


| -——  ——S 
dove ,F, e^ la funzione confluente ipergeometrica|che puo^ 
essere sviluppata nel seguente modo: 
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az a(xEL)z. 


(4.108) i169 0 ES c(cH)21 * ec 
[o] anche) 
(4.109) 151056227 —GL- . 
T(c-a)z 
-ctl -H1)(a-ctl)(a-ct2 
4 pe e(ocm ) , a(a S: ctl)(a-ct2) , T 
Z2 «2! 
Allora si ha nei casi estremi: 
2 
ST^-—— . 8^T^ Vw 1 . Bp^ 
(4.110) 73 €986| » g 4 VT S air 
S 2204 Y 20 wg 
Y26 
n 
» p 
(4.111) Bosé à 4^ Abs A. 
S «o 2o 


Ai risultati (4.110) e (4.111) si poteva anche giungere 
direttamente sviluppando la prima delle (4.103) per bassi ed 
alti valori di S/r e fermandosi al primo termine. 

Infatti 


cos «1 per S ?» r 


Bui oe seus tios i d 
dl om jo o6 Muere 


(*) Per la funzioneT (x) valgono le relazioni 


T (x) -[ e teX lac 
[e] 


T 


T(1/2) -/» ;T(x).T(1-x)- ;D(1)21 


SenTx 


xT (x)*T (xt) 
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quindi cosó$ «1 ed applicando la (4.107) si ha immediatamente 
la (4.110). 


D'^altro canto 


cosó -- sen0 E cos? 8 per S «Xr 
da cui 
coso S . L. cos^o -9.,. li. cos?6 


e ipotizzando una distribuzione Rayleigh: 


" - " e 
ju e f 2c? o? dE. Z 4 
—-- [ $5 dr - Er. 2T 
" de^ w E Jo y2.6 c 2 
1 
me^ - 2 
si ha 
cup 2$. 6l 
y2 


che tramite la (4.107) conduce direttamente alla (4.111). 
| Per quanto riguarda il] 


——ÀÁÓ—ÀÀÀÀ 


. rumore 
[converra^ considerare che il segnale sia assente, allora si 
|ha: £D "3 *e(o] értc& Quutyer atas 25 
T^ ES D loy. QUAM vd ecw 
(4.112) s cos(urt8)senetdt- 
o 


T iu 
-S ! cos(ot ck 9) senut, B 


da cui procedendo in modo del tutto analogo a quanto fatto 
per la (4.100): 
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- je 


2. 5 ! T^ 
(4.113) n^(t,) - i " Sos d 2 dan wgnat q t dct 
o 
172 : ; 
2 —— T - * - » » 
S 2 4 S T T T T. S T 
*p sen e J. sen dede w S— zi 79 ya ouod 


In realta* nel Wow. di rumore contemporaneo a segnale 
per bassi valori di Js si ha ancora la (4.113), mentre 


per alti valori di S ua possibile dimostrare valga la 
relazione 

E 
(4.114) EC »AÉT S. 


Infatti per s2»»r la (4.104) puo^ essere riscritta (v. 
(4.103)) nella 


(4.115) 1(t)ssenut.cos$tcosot.sen$ * senut d cos0cosut 


e l'ultimo termine da^ luogo al contributo di rumore che 
quadrato e mediato da^ origine alla (4.114). 


Tab.4.4 


con limitatore 


senza 
limitatore 
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In tab.4.4 sono riassunti i vari risultati ottenuti e 
quindi il rapporto segnale a rumore cgntenpgatanen al segnale 
stesso.  Converra^ osservare che S^/2 gg rappresenta 1i 
rapporto segnale-rumore in ingresso al limitatore e che per 
bassi rapporti S^/ (2 sp si ha una perdita di m/4 ossia "v1 
dB, mentre per alti rapporti segnale-rumore si ha addirittu- 
ra un guadagno di 2-23 dB. . 

In fig.4.54 sono riportate le perdite dovute al limita- 
tore in funzione del rapporto S/N valutato in ingresso al 
limitatore stesso (punto A di fig.4.53)4 


si l 10 


Fig.4.54 - Perdite dovute al limitatore in funzione del 
rapporto S/N valutato nel punto A di fig.4.53 [17]. 


Naturalmente con il termine di perdita si e^ inteso definire 
il rapporto: 


- N x 2ou25(2M. lola 
f s T^B | vÁl 20; » oar 
2c 
EM a AT 
- A $044 «un Loto/ty 
2 AC 
no (t) 


fra il rapporto segnale-rumore che si avrebbe avuto in usci- 
ta con limitatore assente ed il vero rapporto segnale a ru- 
more. 

Si noti che la definizione di rapporto S/N e^ conforme 
a quella adottata nel cap.1 nell'analisi del filtro ottimo. 
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Dall^andamento di fig.4.54 sembrerebbe si possa ritene- 


lti ra n In realta^ converra^ osservare che il 


n reasca  COUDVeCPLIOA, O085ctVare eue X 
apporto segnale-rumore come riportato in tab.4.4 si riferi- 
ce a rumore contemporaneo al segnale;] invece adottando il 

criterio di Neyman-Pearson, dato che la soglia va posta per 


ottenere una certa probabilita^ di falso allarme sul rumore 
presente da solo, conviene rapportare il segnale sempre al 
rumore valutato in assenza di segnale. Ne viene allora che 
la perdita potra^ essere valutata secondo la relazione: 


2 ] 2 
S - S 
TB 

2 2 

204 201 
(4.117) P^ » —Z——————— er TIT 
po^ a»: 9 £ft 

2 f (— T [ 


dove con £^ (S/o,) si e^ intesa quella funzione definita dal- 
la (v. (4.107)): 


(4.118) g(t))* —5-£(g7 77 —— 3- ,F1 U33 25 7 —1 


quindi in conformita^ alle valutazioni riportate in tab.4.4 
si ha 


1 
2,8... ut 
(4.119) f iom ) ak 2 
n LE: 
4 296? 
n 
Pertanto e^ possibile definire la perdita in dB dalla 
(4.117) per 1a (4.118): 


2 
S 
; 23 ———J 


2c 
n 


I * a l 
(4.120) 101ogP^ - 101og * 201og,F, í5 


Dall^andamento di fig.4.55 e^ possibile desumere quindi 
la effettiva perdita di sensibilita^ in funzione del rappor- 
to S/N inteso all'ingresso del limitatore. 

D^altro canto usualmente nei radar, come piu/ volte si 
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e^ detto, si lavora con il criterio di Neyman-Pearson, per 
modo che e^ necessario stabilire una certa Pga4 €, se non ci 
fossero perdite, i il rappo: rapporto o (S/N) per ottenere uno specifico 
valore di P, sarebbe dato dàg " dagli andamenti di fig. 1.16. Na- 
turalmente decto rapporto e | e^ da intendersi all^uscita del 
filtro adattato (o meglio all'ingresso del rivelatore fina- 
le). 


Allora per una certa P a 9 Per una certa Py e^ noto il 
rapporto S/N-s^ all'uscita del filtro adattato (a meno di 
pgrdite); ad es. per una P ÍÍf4 e P,750Z t e, necessario un 
ls^|dB di^ 8 dB. B'altre cante il rapporto S /[2o? si incre- 
MER. NTHECRTHTITICR bu NC E RE 
conda colonna), se il si ma e^ lineare. Allora, ritenendo 


la perdita nulla, per una .o valutazione, da s^ (v. fig. 
1.16) e^ possibile ricavare /2c2 secondo la relazione 


2 
2 * 
(4.121) ^ 101og8— - s |ag i0logr^s 
2G 
n 


e quindi e^ valutabile la perdita dalla fig.4.55. 


10 


h2 


O om 


Fig.4.55 - Andamento delle perdite in funzione del rapporto 
segnale-rumore in ingresso al limitatore. 


In realta^ bisognera^ tener conto che il rumore all^u- 
scita del filtro adattato approssimera' tanto piu' un anda- 
mento gaussiano quanto piu! T^B e^ alto; ma in ogni caso e- 


— | | 8d. 
De Fu [7 | atubotio 


P L—ÉM—————— 
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siste un limite al di sopra del quale sara^ impossibile por- 
re la soglia di rivelazione; infatti, il segnale non la su- 
perera^ mai (quindi perdite infinite). 

In altre parole dato che la distribuzione all^uscita 
ped rivelatore di inviluppo e^, in prima approssimazione, u- 


a Rayleigh, la soglia dovra^ essere disposta (v. tabb.4.2 


4.4) secondo la 
2 
/ H 28S T^ 1 
(4.122) Tz 2N 1n Pu c be xm 1n P 


Se, ora si volesse fare una valutazione esatta del rap- 
porto S 22 per una P,-.5 allora il segnale di uscita medio 


(confondendolo con il mediano) dovra^ eguagliare la soglia:) 


O—LXY T^ 1 
(4.123) g(t,) S 2.8 1n P 


e quindi potrebbero valutarsi le perdite secondo il criterio 
di fig.1.16. 

In particolare perche^ valga l^approssimazione gaussia- 
na e quindi abbiano senso le perdite sopra riportate (anche 
in termini di Pp e Pea) il segnale massimo in uscita dal 
filtro (v. terza colonna di tab.4.4) dovra^ essere superiore 
alla soglia (4.122): 


(4.124) CLE » TS j 


M c. 


da cui 


(4.125) 


Pertantó le considerazioni connesse all'andamento di 
fig.4.55 hanno valore solo se vale la (4.125). 

Ulteriori considerazioni andrebbero fatte se il segnale 
di ingresso e^ un codice, ad es. Barker o Chirp in quanto e- 
siste un effetto di soppressione, nell'ambito della durata 
del codice, di un impulso piccolo da parte di un impulso 
ril Naturalmente valutazioni qualitative 


potranno essere fatte facilmente, anche se valutazioni spe- 
cifiche dovranno essere condotte caso per caso. 


Q 
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px. dagiificxferl con j Jmtupeinxfesepeboms (Back-Bias) 


Il problema di amplificare dei segnali radar di tipo 
impulsivo in presenza di interferenza o disturbi a banda 
stretta (relativamente a quella del segnale utile), puo^ 
essere risolto cercando di mantenere la sensibilita^ del 
Iricevitore indipendentemente dalla presenza di dette | inter- 
ferenze. E 

Gli amplificatori di questo tipo sfruttano le proprie- 
ta^ di autopolarizzazione dei transistori, in quanto ad es. 
un gruppo resistenza e capacita! (RC) sull'emettitore puo / 
icostituire insieme alla giunzione base-emettitore un —rive-| 

atore.|In tal modo se sulla base di un transistore (che o- 
pera da amplificatore connesso a emettitore comune) viene 
applicata un^onda continua, il circuito giunzione base-emet- 
titore insieme al gruppo R-C realizza la rivelazione, quindi 


T^ emettitore segue l'inviluppo dell^onda continua, per modo 
che un piccolo segnale impulsivo, sovrapposto all^onda con- 
tinua Stessa, conserva un guadagno differenziale elevato. 

—— Con un'analisi di questo fenomeno di autopolarizzazione 
e mediante la scelta opportuna del tipo di transistore, del 
suo punto di lavoro e della resistenza di controreazione di 
corrente, si riesce a mantenere quasi costante il suddetto 
guadagno differenziale, in una catena di stadi eguali, per 
una dinamica estremamente ampia del segnale interferente 
dell^ordine di 60-80 dB sul rumore. 

Naturalmente in fase di progettazione dovranno essere 
adottati particolari accorgimenti (ad es., al termine delle 
interferenze) onde non "accecare" per lungo tempo il ricevi- 
tore [21]. 


4.14. Tecniche particolari di sub-clutter visibility 


Converra/ ora dare un cenno su possibili tecniche che 
consentano una "sub-clutter visibility" (SC) ossia la possi- 
bilita^ di vedere dei bersagli di —À irrilevanti 


cui, come detto, sara^ dedicato ampio ed nel seguito, s: to, si 
vuol fare riferimento a diverse altre tecniche che vengono 


Usate specie su clutter di mare. | 


Tra queste converra' ricordare quelle che operano: 


a) cambiando la polarizzazione e la frequenza di trasmis- 
sione, in altre parole vengono correlate le informazioni 
derivate da diversa — M frequenza e pola- 
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b) 


c) 


rizzazione,dell^ambiente circostante (specie mare), co- 
si^ da pefer distinguere echi di clutter da quelli di 


segnali voluti. In [6] si parla di una SCV di 5 dB. 


su diversita^ di lunghezze di impulsi [8] infatti se- 
condo 1la relazione (2.16) la potenza riflessa da un 
clutter distribuito varia con t, allora correlando due 
sweep successivi operanti in successione con due impulsi 
con t differenti e^ possibile riconoscere il clutter dal 
bersaglio utile. 


sulle spettro in distanza del clutter, ritenendo ad es. 
il mare come una successione di onde a spaziatura co- 
stante. Un b in se immerso compare come iso- 
lato, allora lo spettro del segnale sara/ di tipo n- 


tinuo rispetto a quello del clutter che risultera^ riga- 


to, in tal modo e^ pensabile di ottenere una in par- 


ticolari condizioni ambientali./ 


APPENDICE 1 


Stimatori di momenti 


E^ ben noto come ogni momento di una distribuzione pos- 
sa essere stimato tramite le seguenti relazioni 


N 
3 1 r Y " E 
(A1) ne i N à Xa NES da axd- MY 
N i 
s z d i r n. O1 |: "TO; x 
(A.2) n. ^N PAST m) M)uugul. UAAS 


In tal modo e^ possibile disporre di stimatori di mo- 
menti non centrati e centrati attraverso la conoscenza di N 
campioni che nel seguito verranno ipotizzati indipendenti. 

La bonta^ dello stimatore A.l1 puo^ essere valutata con- 
Siderando il valor medio e la varianza di &,: 


(A.3) E(m ) "« 


- 2.2. 5. 
(A.4) var(u )-E(k Lxpu Y^- R2 EC x1] Nm 


2 
2N n.) xj - n X88) xn ui, s 


f 2 
lead elr st p app cst 
N a? izj 


2 
Lat) a u NODE). E(xt)-n, * kin, cnr) 


Analogamente si ha: 
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(A.5) cov(n,,m.) * E((n,-n.) (a, -2.)) - 


z ECGE T xj 7n) Gr don - 


1 rtq 1 rq| 1l da 
-—— E( jeden JT xix] m E( ) x1) 
N? ) ^n "m 1j i j N r j j 


1 r -ol 
TN n EC] iJ t Bem) T WR * m.m. 


P t - m -m m 
2m ne m. d ( q 


Per r-q la (A.5) si idenfica con la (A.4). 
In particolare converra^ osservare che la varianza con- 
nessa allo stimatore del valor medio diviene 
^ u 
1 2 4 
(4.6) varím]) E y 572) ^X 


Pertanto la fluttuazione 6, di &, intorno ad m, ossia 
la deviazione standard va second N. allora trascurando gli 
errori sulle potenze di &ü, rispetto ad m, stesso e^ possibi- 
le scrivere per lo stimatore dei momenti centrati: 


(A7) — E(& eG. T, Ga72)) 8 EG: TL I2 mx] see) 


1 f o1 r-l H r 
ge e -35 5 : ES E - 
Ely 168 gel N T2PES p N EG, 2d e 
dove l^ultimo passaggio vale ancora N sufficientemente alto. 


Nello stesso modo per la varianza e^ possibile scrive- 
re: 


(4.8) — var(u )-E(u -E(u ))^-(u?)- teu, )) e 2)? 


Riportandosi allora a valori centrati si ha: 


EG2 «EC E T G72)) 1? )28(E T D, 79 70373017171 - 


1 r2 
E E( CI ly,75,17 3) 
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dove 


Si ha allora facilmente considerando la deviazione 
standard di m (v.(A.6)) rispetto a quella del singolo cam- 
pione e procedendo nel trascurare i termini che decrescono 
piu! velocemente di 1/N: 


(4.9) — EG «Ll sp typo s, y; de 
N 


2. 

I 2r Y y. E 2 r-1,2 2r r r-i 
2E(Quy.) yu Dy. "ode )- zy yy le 

" i'i iij ij x? qj s N ky qd 

u 2 
s Ar N(N-1) ,2 * A 2 r-l rd. 2r rk rel. 
MSN T 2 "Y * 4 E( Y iyi Yk ) 3 EQ y^ :d ) 

N N 

E OWN MES 2. .2r 

N u^ N N "2* "r1 N-PrnuütUrza 


Dalle (A.8) e (4.9) si ha allora 
S l 2 2 2 
(4.10) var(u.)* N ( uoL- uL t rou, DELE -— 


e come caso particolare (ricordando che 1,70): 


(A.11) var(u,) « r Qua 92) 


E^ possibile anche dimostrare che: 


X PNE N , 
(4.12) cov Tia Je NW | ed Wei EOM eg 


MI TV NE V ea1'q-1! 


APPENDICE 2 


Stima campionaria della radice cubica del coefficiente di 
"skewness^: distribuzione Weibull 


Qualora si debba stimare anche K, (v. (4.10)), pensando 
ad una distribuzione non nota a priori, allora nella (4.15) 
bisognera. aggiungere il termine relativo. D^altra parte e^ 
possibile approssimare gli andamenti di fig.4.4 con delle 
spezzate legando linearmente Kj a8 Y3. 

Il problema quindi si sposta nella stima di Y3 e nel 
seguito ci si limitera^ al caso Weibull. 

I momenti r-esimi, per tale distribuzione (v. tab.2.7), 
sono calcolabili tramite l'espressione 


r r 
(A.13) m -q «IQ - 


e quindi le espressioni dei momenti centrati fino al sesto 
ordine sono 


ud. €5- ras. 


1 CHPE | 1 
uq? [TC E 3-3ra *- POL DET COE 3]. 


Li 1 3. ezpht i p-- 
Me * MT ITO EQUES GO Qr) 


(A.14) - a^a « à] : 
ug-q [T (1 * 35r * br * 5yuor?a *Xmüeam- 


Sd Cp NE! 
- 10T' (1 * ra Tt — AT^(1 * 251 . 


6 6 1 5 2 1L CN 
ugeg [PCL -- 29-6T(. 4 OrCL o COST (UR UP. 7L 


3 1 3 4 P X. ouf T 
- 201 « Drü * D4u5r'ü * Ora * Dr t3. 
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ed il coefficiente di skewness puo essere riscritto: 
(4.15) 


l 2 3 l 
k y teàpra 4 Pru 25 


D'^altro canto quando si e^ interessati al valor medio e 
alla varianza di una certa funzione di momenti campionari 
(per es. il rapporto tra le potenze di alcuni momenti) si 
puo far ricorso ad un citato teorema (v. [25] p.354), che 
consente di ottenere le valutazioni sopraindicate in modo 
approssimato. 

Gli errori di approssimazione decrescono al crescere 
della grandezza del campione su cui viene effettuata la sti- 
ma del valor apto e della varianza rispettivamente con leg- 
ge 1/N e 1/8374, 

Grazie a La]94 teorema, il valor medio e la varianza 

^ u 
della v.a. Ya 7 REV possono essere calcolate tramite la 
uc 
seguente espressione: 


a dq 1 
(A. 16) * i 
s 2 ^ ^ AU ws 
STR AC ver Tue DEMO LBS TSES UR SOUS ung HC 


dove ancora una volta le grandezze individuate dall^apice ^ 
vanno intese come grandezze campionarie (v. (A.1) e (A.2)) 
(valutate, cioe^, su un campione di grandezza finita), H, e 
H» indicano i valori assunti dalle derivate parziali del 
primo ordine della variabile aleatoria 13 calcolate in cor- 
rispondenza a [i47 4 e [i57 Wu»: 


34 au 
QUOS wow EE Wm 
i 904 ^ y 2 92 - nx 
How, LEA 
Ho * Mo d bes 
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Esplicitando si avra^ pertanto: 
rcg o^ e" 
var[y4]7 su var[u4] Tt 
2 


(A.18) 2/3 -1/3 
1 "3 DI Sb ^^ 1 
t I ——3—var [v,]7 3 7 cov[u5,u5]*0(7572) 
Hu) u) M5 & ^" 


dove (v. (A.10), (A.11) e (A.12)): 
ja H 2 3 
var[u4]* x(ug761,u,7u4*9u5) 
2 


(A.19) var[u,]* zo, 


cov[1,, 1] * iog- ^uu4) 


Pertanto . 
à qa pou | 32/3 
var[Y4]* lg e Ug 6u5u,7 iiem) *i 3 Q 4792) 
2 
A.20 
Lih c4 dk-4umw)) 
3 2 5 23 
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APPENDICE 3 


Banda di rumore 


Si consideri un rumore bianco, la sua funzione di cor- 
relazione sara^: 


(4.21) RC 2 6(1)/2 per Wk (o) - n/2 


Se questo rumore passa attraverso un filtro passa-basso 
(del tipo RC): 


(4.22)  H(jo) 7 1/[L*tjoRC] - 1/(1*3(»/o)) 


L—— 


si avra Wi 
2 2 «T H 
(4.23) — |n(j99 |? » 1/G 70, ) 
e quindi la densita^ spettrale in uscita 
- s 2 
(A.24) Wa ? - n/(2[Lt(o/o,) ]) 


e la relativa funzione di nibo Doce diviene: 
Lh ane H 
c / no 
(4.25) | R (r)» zi ([ —À —JjexpGon)do- —2exp(-u. |«|) 
NH 2 : 4 [9] 
-7* Lt(o /u) ] (Pg PP 


dove l'ultimo integrale e^ stato valutato in diversi manuali 
correnti. Dalla (4.25) per t-0 sí ha la potenza connessa con 
il rumore in questione: 


ka NOR. dm NR arti )« f 
(4.26) —^"3y7£,-7n0C37 "Pal TE ug 


dove si e^ posto 
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(A.27) B - x 


che si definisce banda di rumore, infatti rappresenta la 
larghezza di banda di un filtro rettangolare alla uscita del 
quale la potenza di rumore si identifica con la potenza di: 
rumore del segnale di uscita dal filtro in questione, qualo- 
ra l'ingresso sia costituito dallo stesso rumore bianco. 

La relazione (A.25) giustifica l'asserzione che il tempo 
di correlazione e^ inversamente legato alla larghezza di 
banda. 
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5. ELABORAZIONE MTI E TECNICHE DI FILTRAGGIO AZIMUTALE 


5.1. Introduzione 


La maggior parte dei radar di avvistamento ed inse- 
guimento operano in un ambiente in cui i ritorni di "clut- 


ter" sono di molto superiori a quelli dei bersagli. Se i. 


,bersagli sono in movimento, relativamente al clutter, j «^ 
|possibile filtrare il clutter non desiderato GBSeTYA dio Ead 


|differente sfasamento doppler introdotto dal bersaglio in 
Foto relativo e dal clutter. à; 

I sistemi che operano su questo principio sono chiamati 

"Moving Target Indicator" (MTI). 

Come gia indicato nel cap.l esistono diversi tipi di 
MTI associati a sistemi coerenti e non coerenti. 

Nel seguito ci si riferira^ ai sistemi coerenti che og- 
gi sono i piu largamente adottati. 

In realta^ converra^ ricordare che l^operazione base di 


un MTI consiste nel confronto di un segnale in un certo i- 


stante (o ad una certa distanza) con quello dello sweep (o 
traccia) precedente allo stesso istante, cio^ allo scopo di 


visualizzare se durante il tempo corrispondente ad una PRF |^ - 


(T21/f p» l^eco di ritorno e^ sfasato o meno e quindi dallo 
sfasamento Q,T e^ possibile desumere se il bersaglio e^ in 
moto, ossia dalla misura della frequenza doppler (fa7 ua /2T) 
e^ possibile diversificare il clutter stesso da un bersaglio 
in moto. 

Tutto cio si basa sul fatto che i sistemi coerenti, 


;realizzano ogni volta una determinazione della fase relati- | 
[Vamente | al segnale trasmesso, cosi^ che abbia senso compa- | 
EE l^eco di ritorno in due sweep successivi nel discrimi- | 


natore di fase, che fornisce appunto una misura della uaT. 

^ 11 confronto in realta^ fra le due tracce potra^ essere 
realizzato memorizzando tutta una traccia (o piu! di una) e 
cio^, mentre nei vecchi apparati (degli anni ^50-^60) era 
realizzato con linee a quarzo, oggi generalmente e^ realiz- 
zato con tecniche digitali, ossia il segnale e^ convertito 
in digitale (eventualmente nelle due componenti (x,y)) e 


294 


quindi memorizzato. Inoltre, nelle realizzazioni piu^ recen- 
ti, si opera con ologia CCD c una specie di 
registro a scorrimento su dati analogici (cioe campionati 
non digitalizzati). ; 

Nelle pagine che seguono, dapprima verranno analizzate 
le tecniche di cancellazione singola (v. par.1.6) e poi le 
tecniche di cancellazione sulle componenti. 


px singoli 


I principali elementi di un radar coerente sono ripor- 
tati in fig.1.8. Poiche^ si vuole distinguere bersagli mo- 
bili dal "clutter" stazionario in virtu/ dello spostamento 
di frequenza dovuto ai bersagli mobili, la coerenza di fase, 
come accennato nella introduzione, deve rispettare tolleran- 
ze molto strette. Detta coerenza e^ garantita dallo STALO 
(che stabilisce la frequenza intermedia) e dal COHO. I1 COHO 
fornisce un segnale di riferimento per la rivelazione coe- 
rente dell^eco ricevuto. 

Nell^elaboratore MTI piu. semplice il segnale rivelato 
di fase e nviato in un cancellatore a linea di ritardo 
(fig. 5.1) che realizza la differenza tra due echi separat 


in tempo dal periodo eis Mlecaróccum xac pup pura 
In realta* i Scr natore di fase (v. fig. 1.8) po- 


tra^ essere sostituito da un semplice mixer, come apparirà 
piu' chiaro nel seguito: l^uscita dal mixer, per sfasamenti 
piccoli fra i due segnali di ingresso, e^ proporzionale allo 
sfasamento. In realta^ il segnale in uscita e^ dato dal pro- 


dotto dello sfasamento di cui sopra per le ampiezze dei se- 
gnali di ingresso, ampiezze che possono essere annullate fa- 


cendo precedere al mixer un "limitatore duro". 


J Hes] 
up 


P.D. 


Quo Q; 


— 


Ritardo T 


uscita 


Fig.5.1 - Schematizzazione del cancellatore. 
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D'altro lato la funzione principale del limitatore po- 
tra'/ essere ancora quella di realizzare la . condizione CFAR: 
Se il clutter e' a tale livello "che un MTI lineare non rie- 
Sce a cancellarlo (ossia a portarne i residui in uscite sot- 


to al livello del rumore), il ru deereir di ingresso realiz- 


zera' la condizione per cui il livel dei L residui. E uscite 


&£8i quindi, in genere, si preferisce lavorare con i 
cancellatori a piena dinamica senza limitatore e poi intro- 
durre una della "macchine", discusse nel capitolo che prece- 
de, per ottenere il CFAR. 

Si consideri allora l^operazione del cancellatore in 
risposta ad una eco da un bersaglio ad una certa distanza R. 
Il segnale all^uscita del mixer (o meglio all^ingresso del 
mU sara^ del tipo (v. pag.47): 


(5.1) - Ssen(u, té, ) y C Exe 


dove $ , e^ lo sfasamento rispetto alla trasmissione dovuto 
alla distanza Ro (6 727£,*2R, /c-4mR,/3). 


Il segnale (5.1) dopo un bip Tenit. diviene 


(5.2) Vj * Ssen(ugtu, E 3 9j prone L 


Allora all^ v— del nuu iaku si avra: 


(5.3) NV 7 V,7V,-S(sen(u,tt$ )-sen(o,tFó Fu, 22 - 
0d 0a Ug tog wd 
- S(sen(u,ttó * - -- gg temet. 2r. tT 2: 2! - 


| 


N 


2f 


NSturatmente-in questa operazione di differenza si e^ 
assunto che i due rami del cancellatore abbiano eguale gua- 
(dagno. WOOL ur be s 
: "L'equazione (5.3) indica che l^uscita dal cancellatore 
e^ un^onda sinusoidale a frequenza doppler, la cui ampiezza 
dipende dalla relazione fra la frequenza doppler e la PRF 
^ 4 rubea 
T In [fig.5.2 a tratto continuo e^ riportato il guadagno 
in potenza del cancellatore in funzione della frequenza dop- 
pler, ossia (v. (5.3) e (5.1)): 


Si (q-8) - Sin(ie JB m suot op - arae — usta — aa t 


-D e a 9o P -ss-su[o od]. em art «d 24- 


were. PNE, Far 
Sende pd " $6 


S 


V - VL 2M 
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6 2 : 
4si fa/fp) 

4 4 à 
NAE NAE 
Z^ AZ A^ 3 

0 0.5 1.0 1.5 2.0 à 


Fig.5.2 - Andamento del guadagno del cancellatore singolo. 


Si notera come esistono certe frequenze doppler per 
cui l^uscita e^ zero. Cio^ avviene quando 


(5.5) fa - nf, 
dove n e^ un numero intero. 

Questo fatto si intuisce anche dalla rappresentazione 
vettoriale di cui in fig.1.9; infatti si sta operando con un 
radar ad impulsi e, se avviene che u,T-27, i singoli vettori 
relativi al bersaglio, nei vari sweep, si trovano riallinea- 
ti e quindi non possono essere piu' distinti. 

Alle frequenze (5.5) corrispondono le 


E velocita^ cieche 
date dalla relazione 
(5.6) v7n —— 


per n intero. 

D^altro canto, essendo il radar in questione di tipo 
impulsivo, il segnale (5.3) e^ da considerarsi campionato ad 
intervalli T. Puo^ allora capitare che anche a velocita^ non 
cieche il termine cosinusoidale di cui nella (5.3) dia con- 
tributi nulli e cio^ dipendera^ da $6 in particolare. Sempre 
osservando la rappresentazione di fig.1.9 .ció capita se il 
vettore bersaglio si sfasa ogni T di v ma la direzione 
questo vettore e^ identica a quella del COHO. 

Allora in aggiunta alle velocita^ cieche si hanno le 
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b) fasi cieche 


ottenendosi gli andamenti riportati con tratteggio in fig. 
5.2. 

Queste fasi nulle potranno essere eliminate consideran- 
do due cancellatori che elaborano segnali in quadratura, co- 
me verra indicato nel seguito. 

Le perdite risultanti dalle fasi cieche possono in me- 
dia non essere un problema troppo serio se gli impulsi tra- 
smessi nel tempo sul bersaglio sono in numero rilevante, 
tuttavia vi e^ una perdita media di 3 dB nella cancellazione 
del clutter relativamente al segnale.| 

Il clutter (tipo clutter di terra, per postazione fis- 
sa) in effetti puo manifestarsi come un segnale a doppler 
nulla o quasi, che si aggiunge al bersaglio (v. (5.1)), 


d^altra parte l'operazione del mixer cosi^ come la cancella- 
zione (v. (5.3)) e^ una operazione lineare per modo che il 


clutter ed il segn OsSsono essere trattati separ ente. 
ES L'andamento della risposta di cui in fig.5.2 puo^ quin- 
di essere applicato separatamente sul segnale e sul clutter, 
il quale si manifesta come uno spettro gaussiano secondo i 
modelli del cap.2 e puo essere piazzato a frequenza doppler 
nulla (e quindi nei multipli di f. trattandosi sempre di un 
sistema campionato). 


dif. casse ismova a doppio canale "ms A CE ES 


Secondo la schematizzazione di fig.1.13b) tutte e due 
le componenti del bersaglio possono essere estratte e quindi 
elaborate con due cancellatori separati. Cio^ equivale ad u- 
nà cancellazione globale del vettore beérsaglio, ossía tutto 
avviene come se il vettore bersaglio fosse comparato nella 
sua globalita^, per modo che sparisce il problema delle fasi 


|cieche e si parla di cancellazione vettoriale. 
Il segnale bersaglio nella sua rapprese nella sua rappresentazione reale 
passa-basso (v. App.l cap.3) sy (t) potra^ essere ritardato 


di T e si ha in uscita dal piu' semplice cancellatore: 


(5s) g, (t) m s (£)7s CEFT) 


essendo s,(t) disponibile nelle componenti reali e complesse 
di s(t) (segnale di uscita dalla media frequenza) riportato 
in bassa frequenza: 


(5.8) st) - so CO T3 s, U 
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tvlloupily 0004, CS 


conformemente allo schema di fig.5.3. 


Fig.5.3 - Schematizzazione della estrazione delle componenti 
riportate in bassa frequenza (v. fig.A.l dell'App.1 di cap. 
3: p.191). 


Ne viene quindi che l^operazione (5.7) corrisponde ad 
un cancellatore su ogni uscita di fig.5.3, quindi viene rea- 
lizzato un filtraggio simmetrico intorno alla frequenza in- 
termedia (ric. eq. (A.68) p.192). 

Naturalmente l^uscita dei cancellatori potra^ essere 
ricombinata (moltiplicazione per cosu,t e senost) per rico- 
struire il segnale a media frequenza. 

Qualora invece interessi (come normalmente avviene per 
l^estrazione dell'informazione finale o per la elaborazione 
incoerente che segue) solo l'ampiezza, si potra^ estrarre il 
modulo operando su g.,e &yi» nel senso di realizzare (maga- 
ri in forma digitale): 


j y 2 2 
(5.9) dif fac cr am 


In realta^ l^operazione di estrazione di radice quadra- 
ta spesso non viene realizzata, se segue una soglia decisio- 
nale; infatti un^operazione monotona come l^estrazione della 
radice canbia la distriburione, ma Se si-applica una certa 
soglia per un efinita, la P. e^ invariante rispetto a 
detta operazione. 

perando la trasformata di Fourier della (5.7) si a- 
vra^: 


(5.10) G (uw) - S,(u) - s, (u) eJ97 


da cui e^ possibile ottenere la funzione di trasferimento 
(in potenza) del cancellatore vettoriale: 


Culux do sels - Cod; | SIT. 299 
2 » /à Te« o FS E E 
E Is" "s ——1i — ; 
| i —» Gus olopu. - P(T) 
G (w) " / ES 
v P T joT 2 z3 2 u* " 2 I 
(5.,L1) T& GT7 |1-e- ^| 4 sen "x 4 sen 2f. 


che coincide con la curva continua riportata in fig.5.2. Ov- 
viamente il fenomeno delle fasi cieche non esiste con questo 
tipo di cancellaziome. 


M. Caratteristiche di un MTI: CA e IF 


Converra^ introdurre due quantita^ che danno una misura 
delle caratteristiche di un MTI, che in realta^ potra esse- 
re molto piu! complicato del semplice cancellatore sopra de- 
scritto. 

Allo scopo converra. introdurre un parametro che misura 
l'attenuazione del clutter detto "Clutter Attenuation" CA 
come rapporto della potenza del clutter di ingresso di un 
MTI alla potenza di uscita: 


E E Eu 
(5.12) CA - a ——]Hmi Ls O 


Naturalmente la CA non da^ una idea di quanto sia visi- 
bile un segnale nel clutter, allo scopo converra^ introdurre 
il fattore di miglioramento o "Improvement Factor" IF che, 
in analogia alla definizione di figura di rumore, e^ defini- 
to come il rapporto fra i rapporti segnali a caer cac 
scita ed | in ingresso. allo MTI: 


S «y S 

«— C (—, X, 
(5.13) IF - Z2 —— [nd Das 

S — 

Ad 

"a 


Poiche^ il segnale non e^ noto nella sua doppler con- 
erra/ per il momento supporre che dett nale sia egual- 


mente possibile su tutte le velocita^; pertanto converra^ 
rattare e come un rumore bianco. / 


Dalle (5.12) e (5.13) si ha ancora 


i72] 
Ü 
J 


[*] 


g 
S CA 7 G.*CA 


(5.14) IF - 


|. 


[yea 


v 
300 x (p -»(t-T) - Ko " ea? 

LOtv«a ro oto. 
avendo definito con G il guadagno sul segnale, come rapporto 
ps CMS la CA e l'IF vengono espressi in dB (10 log 
CA e 10 log IF). 


5.5. Cancellatori semplici e onn 


A questo punto e^ possibile valutare 1^ "Improvement 
Factor" per un semplice cancellatore, come quello introdotto 
nel par.5.3. 

Dalla (5.7) si ha 

2 


2 - 
(5.15) J^ - g,(t)- (x (t)7x (t*T)) -z 


E 2x7 (£)-2x, (t) «x, (t-T) 


dove x,(t) e^ il generico segnale di ingresso che potra es- 
sere il clutter o anche il segnale che, per quanto detto nel 


aragrafo che precede, verra/ ipotizzato come un rumore 
bianco. 


Dalla (5.15) per un clutter in ingresso, con varianza 
9^9 coefficiente di correlazione valutato al ritardo T e- 
aue a p(T), si ha in uscita: 


(5.16) c? E 2o? [1-9(7)] 


Per il segnale di varianza c? (ipotizzato come un 
rumore, e quindi correlazione nulla) si ha invece: 


(5.17) [*] - 260 


so 


o 
(5.18) IF - m 


961 
2 
9ci 


Poiche^ d^altro canto il guadagno sul segnale vale 


«A ] 4.04 2x. v le 
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(5.19) — - 8 £5 


allora la "Clutter Attenuation" CA diviene: 


H Í 
(5.20) CA zr x CA, 

Naturalmente dato il modello del clutter e del segnale 
l^"Improvement Factor" puo essere valutato anche attraverso 
la funzione di trasferimento del cancellatore (ric. fig.5.2 
ed eq. (5.11)). 

Peraltro diverse altre funzioni di trasferimento saran- 
no possibili qualora si volesse cancellare meglio il clut- 
ter, magari disponendo due cancellatori in cascata, cosi^ 
che la funzione di trasferimento in potenza e^ data dal qua- 
drato della (5.11) e lo schema realizzativo diviene quello 
di fig.5.4a). 

Chiaramente lo schema di fig.5.4a) e^ equivalente a 
quello di fig.5.4b) dove si nota una struttura trasversale 
che potra^ essere estesa ed ottimizzata. 


mi: x te) «(t yG): wt - w (ie) 
Á 


EJ -x&)-x(t-T)- x(t-1) 


4 x(t-91) 


Fig.5.4 —- Schematizzazione di un doppio cancellatore. 


Per il doppio cancellatore, in analogia a quanto espo- 
sto per il semplice cancellatore, valgono le relazioni: 


302 " 
)4- s m f / mf . 
lou. ut uo io duo dopp ayallalon 


(5.21) c2 - [x, CE)-2x, (tT), Cc-27) |? - 
- 2, [3-^p C9 (27)] 
2 2 
(5.22) o^ T 6c 


Dalle (5.21) e (5.22) si ottengono le relazioni rela- 


tive all^"Improvement Factor" e "Clutter Attenuation" del 
doppio cancellatore: 2 
6 Zn 
26), [3-49 (T9 (27)] " 
oc do ac cxGIILECÉ CENE WERE MIRI 
95i l - ge(T) * 3e(2T) 
ms 
ci 
1 
(5.24) CA 


2^ 6-8p(T)320(2T) 


Un esempio varra/ a chiarire gli ordini di grandezza 
dei parametri sopra definiti. 

Ricordando che la funzione di correlazione per il teo- 
rema di Wiener-Khintchine e^ l^antitrasformata di Fourier 
dello spettro, per il clutter (dato lo spettro gaussiano 
(2.32)) il coefficiente di correlazione diviene 


(5.25)  p() -7 exp(-12/2- g^) cosu T WE. 
x.t RSS ne. 
dove | ape Qs 1 jH 
i! 
(5.26) Oc c « 


Riferendosi ora ad un esempio del tipo di quello del 
par.2.7 si hanno per le varie situazioni di clutter i risul- 
tati riportati in tab.5.1, da cui si puo/ subito notare 
l'effetto del secondo cancellatore, come d^altro canto 
poteva essere ben intuibile dalla relativa funzione di tra- 
sferimento. 

Le espressioni (5.18) e (5.23) possono essere riscritte 
direttamente in termini di Tog-20,/ (X £.) e possono essere 
generalizzate per cancellatori di qualsiasi ordine. In fig. 
5.5a) sono riportati gli andamenti dell^Improvement Factor 
IF al variare appunto di cy/AXf. per cacellatori fino al 
quadruplo; naturalmente questi andamenti sono riportati per 


Aa? 4— ' U d vie 
/ 


2eenncbo Gou Go oio AA pA DOO. 5 »iluozA Que 
* z cit re » d fedi ses 
, A ] 
"EE (5 - 2w (1) «x 4-915] - Rt] 
) ii * - ). i5 P SPA 
pude puw- to €e& .[) » Oodle Z2, 303 


gra e ec 
il caso di doppler media nulla dello spettro del clutter 


(£5 -0 in (5.25)). In fig.5.5b) sono riportati analoghi anda- 


menti in funzione di pzp (T) — per f o99)., osservando la 
(5.25) si ha peraltro p(iT) - pi 


Tab.5.1 


Terre 5.1* «4073 0.9978 


Pioggia -3 
(V,-36 km/h) 1.85*10 D.8588 


Pioggia 4.85:10? 0.9839 


| axi. 
gd. ooter (oy vua 


.9999 .999 .99 s 8 


Fig.5.5 - Andamento dell'improvement factor per cancellatori 
di ordine N. 


a) in funzione di 29,/X. 
b) in funzione di p 
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Qualora si voglia considerare la degradazione sull^im- 
provement factor (A p introdotta dalla velocita^ media 
vo (£540) allora e^ possibile ottenere l^andamento di fig.5.6 


come riduzione dell^improvement factor ad opera del clutter 
caratterizzato da vo/0,* 


Naturalmente onde recuperare la degradazione di IF do- 
vuta alla componente media del clutter, e^ possibile stimare 
detta componente media, cosi^ da correggere la posizione del 
filtro, allora il problema si sposta nella tecnica di stima, 
come verra^ evidenziato nel seguito. 


40 
A p (B) 
30 
20 
10 
v /c 
[0] M 
0 2 4 6 8 10 


Fig.5.6 - Degradazione dell^IF per una velocita^ media del 
clutter (v9)* 


5.6. Effetto delle instabilita' nella cancellazione del 
clutter. La conversione A/D. 


I sistemi MTI sono in grado di distinguere echi fissi 
dai mobili sulla base della variazione di fase causata dallo 
spostamento doppler. 

Sfortunatamente qualsiasi instabilita/ propria del si- 
stema verra/ rivista dal cancellatore come una variazione 
del segnale di ingresso e quindi limitera^ necessariamente 
l^"improvement factor". Pertanto converra' analizzare le 
instabilita^ singolarmente. 


Le anaiisi della I sal ds. Wa sbohoe 


t rs en 
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a) instabilita^ di fase 


potra^ essere condotta secondo un criterio analogo a quello 
che verra^ evidenziato nel caso di semplice e doppio cancel- 
latore. 

Infatti nel caso di semplice cancellatore, onde mettere 
in evidenza la sola instabilita^ di fase, converra^ ritenere 
che il segnale di ingresso sia un clutter non fluttuante pa- 
ri a x;, chiaramente dopo un tempo T detto clutter ad opera 
delle instabilita^ di fase, si modifichera^ nel ricevitore 
secondo la 

-d4$ 
(5.27) x. e 
i 
dove $i rappresenta lo sfasamento introdotto nello sweep in 
esame relativamente al precedente, dal termine di instabili- 
ta^ (dovuto allo STALO, al COHO ...). 
Pertanto il cancellatore da^ in uscita 
jé 
7d NE ON, 
(5.28) x,(l-e )- 2jxi e sen 4-7 
e il residuo medio in potenza del clutter in uscita, re- 
lativamente al clutter in entrata, diviene: 


(5.29) & sen" ad 


dove si e^ ritenuto $1 sufficientemente piccolo da potersi 
approssimare il seno con l^arco ed ovviamente si e^ operata 
una media di insieme sulle fluttuazioni. 

In altri termini la (5.29) e^ da ritenersi l^uscita del 
cancellatore quando l'ingresso e^ costituito da un clutter 
fisso di ampiezza unitaria, ossia potra/ scriversi 


(5.30) CA T 
2 
$4 ^6 
avendo introdotto piu/ correttamente 49- $i come differenza 
di sfasamenti fra uno sweep ed il successivo. 
Ne viene pertanto che l^Improvement Factor a causa del 


- 


fenomeno della instabilita^ e^ limitato al valore 


(5.31) Bob 
ens 
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Per il doppio cancellatore il procedimento e^ del tutto 
analogo; ritenendo immagazzinati i tre segnali 
jà 28 
AI ROC € C 
nei punti A,B e C della struttura di fig.5.4b), avendo de- 
finite convenzionalmente le instabilita/ di fase (relativa- 


mente alla presa centrale) con $1 e - $5; in uscita dal 
cancellatore si ha 


jé -jé je -jé 
(5.32) x 7x, [e cries ? 2x, [e ls--a 74] 
9i $2 
i- $ E $ 
72jx;[e senj-- e sen 71 m 


oS X o? "n 2 92 


72 jx, [cosz^sen;- -cosz senza * j(sen z* sen vRHEE 
T 2 2 
- jx,[$1769 * 3 5C, * $22] 


^ JM 
» " O, , 
Ora e^ possibile fare due ipotesi: T 


. la instabilita^ di fase rimane mm tra due sweep ed 
i successivi allora $1765746 e dalla (5.32) si ha 


2 
x 
(5.33) CA, - vw rc 
—2 xad 
X Aó 
[e] 
e quindi 
6 
(5.34) IF, - — 


Potra^ anche avvenire che 
. la instabilita di fase e^ indipendente tra due sweep ed 


i successivi (tutto dipendera^ dalle ragioni fisiche che 
l^hanno generata) ed allora: 


Sm u2u2. 2. 2 2 
x5 * X4 [01*02] 7oxX| 249 
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(con ovvia definizione dei simboli) e quindi 


(5.35) DET. m ee 
267  —; 

, 2 Aó 

(5.36) DE Rf. 
dii»e: 


Aó 


Per quanto riguarda il 
b) jitter (c£) per "campionamento" 


derivante da un confronto di un punto in uno sweep eon n 
altro leggermente  sfalsato nello sweep successivo ; 
pensando ad un^uscita da un filtro adattato (quindi di tipo 
triangolare, in assenza di modulazione o per particolare mo- 
dulazione) e ritenendo un segnale di pari ampiezza (clutter 
fisso) nei sweep successivi, si ha un^uscita, dal singolo 
cancellatore, normalizzata al valore di picco, pari a (v. 
fig. 5.7) 


[, 


(5.37) JFK IK -KG76)]/Kt - eis Gr EL 


Ub] oJee s 


Fig.5.7 - Schematizzazione dell'effetto di jitter. 


Introducendo il fattore 1/2 per passare dal valore di 
picco a quello efficace, dalla (5.37) si ha allora: 


(5.38) CA, - 


(*) Detto jitter puo essere causato o dall'eventuale cam- 
pionamento leggermente fluttuante (dopo il P.D. di fig.5.1 o 
sulle componenti di bassa frequenza di cui in fig.5.3) o an- 
che da un ritardo instabile o non identico a 1/f, delle li- 
nee di ritardo dei cancellatori o da una variazione della 
durata dell^impulso radar. 


Td ; T —áá 
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í : e f puepercc 
dove c? e^ la varianza del jitter della differenza dei cam- 


Pionamenti su sweep successivi. Se viene indicato con og" la 
varianza del jitter sul singolo impulso allora (supposti i 
jitter indipendenti): 

(5.39) g 72':c 


Dalla (5.38) si ha allora 


| (5.40) IF, - 


che rappresenta la limitazione sull^"improvement factor" do- 
vuta a un jitter nel "campionamento" nel caso di un cancel- 
latore semplice. 

Per il cancellatore doppio vale la relazione: 


i 
(5.41) CA - ————— 
IE 
€ 
che puo^ essere dimostrata immediatamente dalla (5.21) (v. 
fig. 5.4b) e quindi per la (5.22): 


E * 

(5.42) IR, - 25 3 
"g o 

[5 [2 


che quindi si identifica con la (5.40). 
Naturalmente lo stesso metodo di analisi puo^ essere 
riportato nel caso si abbia una instabilita^ per 


€ d 
€) fluttuazione di ampiezza (Vac ow o " 
VCe45 
(dovuta a fluttuazione di guadagno della catena pr RR 
tente). 
Si ha allora che la (5.37) si modifica nella 


(AA 
(5.43) E 
[9 
da cui 
DER 
(5.44) CA1A -z up - pom. 
A A 
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ricorrendo alla definizione di varianza della fluttuazione 
di ampiezza sul singolo impulso (v.(5.39)): 


(5.45) g,-2:0 


Pertanto si ha ancora 


"n 
(5.46) IFiA - 2d 
A 
e analogamente 
2 2 
US m -- 
(5.47) CA, - n -2 IF,A - -- 
VÀ A 


Converra^ notare che nelle formule di cui sopra, l^IF 
non varia con il tipo di cancellatore adottato. 

Cio^ e^ dovuto al fatto che nei casi b) e c) le insta- 
bilita^ sono equivalenti alla introduzione di un rumore a 
banda larga riportato in ingresso del filtro MTI, cioe^ ana- 
logo al segnale (data l^equiprobabilita^ delle frequenze 
doppler proprie del segnale di ingresso, come ipotizzata). 
Pertanto le formule di cui sopra valgono per qualsiasi tipo 
di MTI; infatti ogni sistema di filtraggio opera identica- 
mente sul segnale e sulle instabilita come verra^ meglio 
precisato nel seguito. 

Le cose non sono differenti qualora si voglia conside- 
rare l'influenza della 


d) conversione analogico-digitale sull^IF ottenibile. 
In questo caso il rumore introdotto e^ quello caratte- 
ristico di un processo di conversione (ipotizzato l'errore 


"oon 


di conversione uniforme nell'ambito del quanto "q"): 


2 "s 
. [e] - —— 
(5.48) q "18 
che viene introdotto dopo i filtri passa-basso di cui in 
fig. 5.3 (cancellatori vettoriali). 
Pensando ad una eventuale rivelazione in detto punto (o 
anche riportando detto rumore in ingresso), il rumore di 


quantizzazione sara^ pari ancora a 


2 d 


3. pA 
(5,59) 12 | AM. 


310 


mentre nello stesso punto si potra^ avere un segnale.di am- 
piezza massima (di picco) pari a 


corrispondente alla massima dinamica di picco di un singolo 
convertitore A/D, essendo N il numero di bit del conv. A/D. 

Allora si ha facilmente come €» ii rapporto della po- 
tenza del clutter di ingresso (ipotizzata sinusoidale) 


! 
ET AN. yr s 
Ur G.51) Gar: z— (s. dise lu jugeuner 


Rliasoltl al residuo della cancellazione riportato in ingresso (v. Ce 


€ÓÓ (54/95, a1 cui nella (5.13)) espresso dalla (5.49). q- "v" 
: Ne viene pertanto 19, " 


: N 2 
G p (5.52) E —— s Ga" Ls JA T5. 
E 
i] —(55)-(837- [X53 ]— 


Si, consideri ora un cancellatore coerente singolo (v. 
fig.5.1), allora la conversione A/D avra' luogo a valle del 
P.D. e sara^ seguito dal cancellatore. Ad un segnale massimo 
L all'ingresso del convertitore, corrisponde un segnale me- 
dio pari a L/ Y2, considerando una media su tutte le possi- 
bili fasi del segnale di ingresso. Allora in questo caso la 
limitazione sull'improvement factor dovuta alla quantizza- 
zione diviene 


IF. - (2513? 0.75 


In fig.5.8 e^ riportato l^andamento della (5.52) e- 
Spresso in dB. 
Onde tener conto globalmente delle varie instabilita^, 
riprendendo ancora la (5.13), e^ possibile scrivere 
Zi & S5 apos Cou ^, 
e: un p" od Y : j * 
(5.53) IPe——R- - — (0 x 0. 
; i Co SA (9 3oppio Que. 
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60 


40 


20 


N - numero di 
bit del conv. A/D 


Fig.5.8 - Andamento della limitazione sull'IF ad opera del- 
l'effetto di quantizzazione. 


- 


dove C; | e^ la potenza del clutter in ingresso 
S. 
Beg je" 1a potenza-del-clutter di uscita riportata 
o/ in ingresso. 
T al 


d — zrxxm 


D'^altro canto i vari termini di limitazione dello IF, 
valutati nelle pagine che precedono, possono essere ripresi 
e uniti insieme considerando la somma dei residui in uscita. 

Pertanto l^IF globale puo^ essere ottenuto dalla somma 
degli inversi secondo la 


Low 
(5.54) E hes om 


E 


si IR. H €i b209teec T, 


dove IF; e^ 1^ IB, ottenuto CAM la procedura delle pagine 
che precedono, dovuto alla i-esima instabilita^. 

Allora e^ possibile valutare l'influenza della partico- 
lare instabilita^ sull^intero sistema ed introdurre dei cri- 
teri di proporzionamento globale o meglio le specifiche del- 
le singole parti ed in particolare de] numero dei bit neces- 
sari nella conversione A/D. 


312 | 


I 1 TH INES 245 | 


7. Campionamento del segnale radar e larghezza di banda di 
media frequenza 


Il problema del filtraggio ottimo, come posto nel par. 
1.8d, implica un campionamento nel punto di ottimo rapporto 
segnale a rumore.||Naturalmente questo tempo non e^ noto al- 
trimenti cadrebbe il problema stesso del radar come determi- 
nazione della distanza. 

Allora operando un campionamento in video dopo una ri- 
velazione in media frequenza o anche dopo i mixer ed i fil- 
tri di cui in figg.5.1 e 5.3, certamente potra^ accadere di 
non prendere il punto di ottimo. Peraltro piu' fitto e^ il 
campionamento, piu. si avra notevole probabilita' di cen- 
trare unto ottimo cui prima si e^ fatto cenno. 

Nasce ora il problema di definire la condizione di ri- 
velazione ottima nel caso campionato, essa puo^ essere ri- 
condotta al criterio di Neyman-Pearson, definendo opportu- 
namente la probabilita^ di falso allarme e quella di dete- 


vy zione (Pea e Pp) df ecd ju dc, 
E Naturalmente converra^ apriy£'una Linesbra che compren- 
., V' da [3] tutto l'impulso atteso^(supposto non 'codificato) e 


SV 


Nd VI 


Pi 


N 
PET s la Peg come la probabilita^ che in presenza di solo 


rumore almeno un impulso a a superato una soglia predispo- 


sta. Analogamente e^ possibile definire la P, su qualsiasi 
campione nell'ambito della finestra si abbia superamento. 

Una tale definizione e^ da ritenere discosta da quella 
posta nel par.1.8d) e conduce ad una criticita^ inferiore 
per riguarda la larghezza di banda relativamente a 
quanto posto in fig.1.19; in particolare converra! in genere 
ttenersi ad una banda in media frequenza:) 


» 1,2 

(5.55) (ej ! 
come gia^ per motivi di visibilita^ e^ stato consigliato in 
[1]. In fig.5.9 e^ dato, secondo [1], l^andamento delle per- 
dite in funzione del prodotto B F' naturalmente detto an- 
damento e^ nato considerando una visione analogica e non 
feeeicnacs del gasaala lUa Mieres edo di peer D der 
i segnali campionati puo essere quello di considerare i 
isst segnali rumore in uscita come media fra i vari cam- 


- 


pioni di s di rumore e riferirli al campionamento 


ottimo. 
ottimo. 

Con tutte e due le tecniche cui si e^ fatto riferimento 
Si ha l^andamento delle perdite riportato in fig.5.10 dove 
in ascissa e^ riportato il prodotto della frequenza di cam- 
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Pionamento (f,) per la durata dell'impulso (c1) o anche il 
numero dei campioni nell^impulso radar. Cosi^ con due cam- 
pioni nell'impulso t siha una perdita dell'ordine di 1 dB. 


Fig.5.9 - Perdite per larghezza di banda non ottima. 


Ul Ub vof, got Poe 4 21 


T E 
Rex o 


Fig.5.10 - Perdite per campionamento. 


dou. vubbe- 777,9 N^ 22 "eut. 277i Ue *« 
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5.8. Stagger 


E^ stato notato che le frequenze di ripetizione radar 
sono condizionate dall^esigenza di avere una misura della 
distanza non ambigua. 

D^altro canto sara^ facile da alcune esemplificazioni 

endersi conto che nella maggior parte dei radar di media e 
lunga portata a queste PRF corrispondono velocita" radiali 
cieche notevolmente inferiori a quelle proprie dei moderni 

erei. Ecco allora che si pone il problema di eliminare le 
velocita^ cieche. 

Cio^ e^ possibile con lo "stagger" che comporta una va- 
riazione della frequenza di ripetizione impulso per impulso. 
Naturalmente le operazioni proprie di cancellazione dovranno 
essere rapportate alla stessa distanza. In tal modo le velo- 
cita^ cieche (insieme alle PRF) si muovono di volta in volta 
e, combinando le varie uscite, i bersagli risulteranno sem- 
pre visibili almeno fino a velocita^ corrispondenti al mul- 
tiplo delle varie frequenze di ripetizione di stagger cui 
corrisponde una stessa frequenza. 

In tal modo e^ possibile ottenere velocita^ cieche ben 
al di sopra delle velocita^ degli aerei piu/ moderni. 

Onde esemplificare il problema si consideri un radar 


che operi con due PRF corrispondenti a due periodi tali che 
7 J 
T dp [1 bis 1 NOS 
(5.56) q cT : 
1 | J AP 


I 
l 


[ à 
dove a e b sono numeri interi. E 
Allora la .prima vera velocita^ cieca corrispondente a 


tutte e due i periodi diviene: 


per modo che la velocita^ cieca effettiva si alza convenien- 


temente. 
Ad esempio se b/a-5/4, la velocita^ cieca che corri- 


Sponde per un radar senza stagger a una PRF 


ho 
[e 
iy 


i m 
T 


H 

R 

4 
E. 


ora diviene 


NO 
DG SINE dieu td dus Vote f 
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In fig.5.11 a titolo di esempio e^ riportata la rispos- 
ta media relativa a un radar che opera appunto con due fre- 
quenze di ripetizione nel rapporto 5 e 4. Converra^ notare 
che la prima velocita^ cieca della risposta complessiva e^ 
aumentata di circa 4 volte rispetto a quella propria di un 
radar operante con una sola PRF. Pertanto piu' basso sara^ 
il rapporto fra le due PRF, piu. alto sara^ il valore della 
prima velocita^ cieca e piu/ ondulata apparira^ la risposta 
complessiva, infatti piu' pronunciata apparira/ ad esempio 
la zona fra 1/T, e 1/74 di cui in fig.5.11lc). 


l 0.6| 

0.4 
0.2 

0 

[7] Vn ?/n 35 4/n 

(a) 

1.0 
0.8 
0.6 
0.4 
02 

[) 

o Vh . ?/r 4^ Vn yr, 

(5) 

1.0 
0.8 
06 
0.4 
0.2 

96 Vn Vn 2 n M yy Vr. 4s Vr, 


(el 


Fig.5.11 - Risposta in frequenza di un cancellatore semplice 
con 

a) PRF - 1/Ti 

b) PRF - 1/T, - 1/7, - 4/5 

c) le due PRF operanti in modo sfalsato. 


Allora in conclusione la scelta di T /Ti nascera/^ da un 
compromesso fra i valori della prima velocita^ cieca e la 
profondita^ delle ondulazioni. 
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D^altro canto le profondita^ delle ondulazioni possono 
essere controllate convenientemente e ]1la prima velocita^ 
cieca puo^ essere aumentata lavorando con piu' di due PRF. 

Se i periodi corrispondenti alle varie PRF sono nella 
relazione: 


c PN 
(5.59) wo M TR M coh 
i1 "4 TN 


dove n, ,n54... Sono numeri interi e se V, e^ la prima velo- 
cita^ cieca corrispondente a un sistema non "stagger", ope- 
rante con un periodo costante pari a quello medio: 


ft T V dou TP v diat Hu 
i1 (| 


(5.60) T "TUN j B 


IIS 


allora la prima velocita^ cieca corrispondente al sistema 
"stagger" diviene 


(5.61) Vuz 


che generalizza la (5.58). 
In fig.5.12 e^ riportata la risposta di un radar MTI 
che opera "stagger" con quattro periodi (5 impulsi). 


Fig.5.12 -Risposta in frequenza di un cancellatore a 5 impul- 
si. 

Lo svantaggio di un sistema "stagger" e^ la sua incapa- 

cita^ di cancellare "echi di clutter di seconda traccia". 

Infatti tali echi non appaiono nella stessa cella in distan- 
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za. Allora e^ conveniente operare con PRF costante la^ dove 
sono attesi echi di seconda traccia o anche operare nell^am- 
bito del tempo su bersaglio definito da N impulsi (N ritorni 
attesi da un bersaglio di tipo puntiforme) a pacchetti di 
una frazione di N (es. N/2 o N/4), ammettendo un transitorio 
da pacchetto a pacchetto (in tal modo e^ possibile operare 
anche a diversita/ di frequenza); al limite e^ possibile 
cambiare la PRF anche solo una volta ogni scansione. 


5.9. I1 filtraggio azimutale 


E^ stato piu/ volte notato che il segnale radar ad una 
certa distanza e^ un segnale campionato, che cresce nel tem- 
po di insistenza del fascio sul bersaglio e poi sparisce. Si 
pone allora il problema di ottimizzare anche in azimut il 
filtraggio secondo la tecnica del filtro adattato posta nel 
cap.l, ora peraltro detto filtro risultera^ campionato. 

Come primo esempio di un filtro adattato campionato si 
voglia determinare il filtro adattato ad una successione di 
due impulsi, che per semplicita^ verranno supposti di Dirac. 

In altri termini il segnale s(t) sia del tipo: 


I Cra ivJ XC 
&5 E 
láa Q4 


4 ad^ 7 
(5.62) s(t) 7 6(t) * 6(t-T) Tod * 


per cui: 
(5.63) S(ju) » 1 * exp (-juT) ^ o»»c* 


e quindi il filtro ottimo avra' come funzione di tra- 
sferimento (v. (1.74)): —M69)-&'(25. 3?** 


(5.64) H( ju) -» (Lrexp( juT) Yexp(- jut) 


la cui risposta ad un impulso (ancora di Dirac) applicato al 
tempo t-0 sara^ (v. (1.75)): 


'co 


(5.65) aco exp( ju(t7t ) d£ | exp( ju(t*T-t ))df - 


-O00 oo 


[ 
- 


aa 
6(t- - ences d acyuus ne cX 
iih d 6(t*-T t) A9QOCua uaa T. ) 


| 
| 
I 

4| 
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La risposta del filtro in questione (v. (1.78)) a s(t) 
sara^ pertanto data dalla: 


(5.66) sco (6()*8G -T)) (6(t-t 71) *ó(eFT-t 71) )d 


70 


f(t) 


h(t) 


g(t) 


Fig.5.13 - Filtro adattato nel caso di due Dirac. 


La (5.66) si puo^ spezzare in quattro integrali: 


i] 


sco» 


sCosC-t coa 8(t -T)6(t*T-t -1)dt E 


o 


'oo 


« scie crc 9d [ &(1-T)6(t-t -1)dt 


| —o0 —o0 


I primi due danno il loro contributo solo in t-t,(1 -0 
e 1T-T-0 rispettivamente nei due integrali), il terzo e quar- 
to danno contributi per t-t,-T(t -0) e tet "T(t-T) rispetti- 
vamente. 

L^andamento di g(t) e^ riportato quindi in fig. 5.13, 
dove si intravede un andamento triangolare che si estende in 
tempo per una durata doppia di T. 

Qualora invece dei 2 Dirac si fosse avuto un impulso 
rettangolare unico di durata T, ne sarebbe venuta come ri- 
sposta, dalla (1.78), ancora un triangolo di durata 2T con 
il massimo in to,di cui l'esempio precedente ne presenta il 
caso campionato. 

Converra^ ora pensare al caso di N impulsi, come avvie- 
ne nei radar, di cui ognuno avra^ andamento spettrale iden- 
tico a quello dell'impulso precedente, a meno del termine 
exp(-joT) dovuto alla traslazione in tempo ed il centrale in 


j^ o s 2-0 570 
zd n-! zx se v- 
! - (78 ; o niae Duckm- V dxELL 0. 
rar 3 e : - 319 
e T" &- 17 "e 
f xu v 4 4 E 
f — Um) uu -eQe | an? re 


particolare avra^ come spettro F(jo). 
Si fara! l'ipotesi che detti impulsi siano disposti co- 
me in fig.5.14, per ottenere ovvie semplificazioni analiti- 


che (N22n*l). 


TL.IILB. TUI 


(n-1)T nT 


Fig.5.14 - Esemplificazione di una successione di impulsi 
radar. 


Si ha allora che lo spettro del segnale s(t) e^ 


(5.67) S( ju) -F ( jo) exp ( jonT)*. . .texp(joT)*l - 
v Sos 
texp(-joT)t...-texp(-jonT)) - Y (3c)* a e 
j4z-o0 
ossia poiche^ si tratta di una serie geometrica: 
5.68 S Cera. exp[-jo(ntl)T]-exp(junT) . 
(5.68) S(3u)-F(ju) CHI 
— s ^ 
sen(2nH) 7— E Con » pum oar. 
-F(jo) UEM ge rig | u£ hl Zu 2 
sen 5— E 


Dalla (1.74) si ha quindi 1^ unpruesione del filtro a- 
dattato: 


- sen(2ntl) am 
(5.69) H(u)-F (jo) ————Mdr-- - exP(3ot,) 


senz— 
2 


* 
Essendo d^altro canto F (jo)-F(-jo), per la particolare 
simmetria posta in fig.5.14 si ha: 


(5.70) F(-je) - F(ju) "Huwtigut Xoez . 
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La (5.69) allora diviene: 


—— 
P 2 
sen(2n-*1l) uT 72222 


(5.71) H(jo)-F(ju) —— —————— exp(-jet ) P» 
| sen Ll xd Vos Ut 
— / [ 


Qualora gli impulsi di ingresso siano rettangolari (v. 
fig.5.14) la F(jw) e^ del tipo senx/x con il primo zero a 
2-7/*1 e rappresenta il filtraggio in distanza (v. cap.1), 
mentre 


sen(2ntl) z 
(5.72) ————————— 
oT 


sen 7— 
2 


- 


e^ una funzione periodica che assume il valore (2n*l) ogni 
qualvolta &uT/2-km con k (ossia fT) intero e individua il 
filtraggio in angolo. 

L^andamento in frequenza della (5.72) rappresenta 1a 
tipica forma a pettine, per modo che i filtri di questo tipo 
vengono detti filtri a pettine. 


-7 Tis 
- 
27^ Aa. 

iu 1"! 

[ i" 

id I" 

ag jr! 

^ 14 ót6 
- Va 1! 
^» AC Sue i f 


T(2n*1) 


Fig.5.15 - Funzione di trasferimento di un filtro adattato 
ad una successione di (2nt*l) impulsi. 


Il filtro H(jws) allora assume l^aspetto riportato in 
fig.5.15; per t che tende a zero (successione di Dirac in 
fig.5.14) esso si riduce ad un semplice filtro a pettine in- 
definito. 

Tutto cio diviene ovvio, se si pensa che detto filtro 
corrisponde a prendere il solo contenuto energetico rile- 
vante da un punto di vista informativo; sara/ sufficiente 
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ricordare l^andamento spettrale di una successione indefi- 
nita di impulsi, dove le singole righe andranno allargate 
per tener conto della transitorieta^ della successione pe- 
riodica di impulsi, che sono limitati in tempo nell^inter- 
vallo 0-(2n-1)T (v. primo zero della (5.72) ed il corrispon- 
dente punto di fig.5.15)). 

D^altro canto si potra^ osservare ancora dalla (5.71) 
ed immediatamente nella fig.5.15 che, per n-0 (ossia se solo 
un impulso e^ presente in fig.5.14), lo spettro di H(jo) 
viene a coincidere con l'inviluppo senx/x corrispondente a 
F( jo). 

La risposta impulsiva h(t) del filtro in oggetto e^, 
converra^ notare, una successione di impulsi identica a 
quella del segnale s(t), invertita e traslata nel tempo di 
to* (o3 2069727 5 L^ PUN , 

Se ora l'impulso posto a t-0 in fig.5.14 viene indicato 
con f(t) allora: 


n 
s(t) " ) f(t-iT) 
i--n 
(5.73) 
n 
h(t)  s(t,-t) - ] f(t,-t-iT) 


i--n 


e quindi la rísposta in tempo del filtro in questione divie- 
ne: 


j n n co 
(5.74) &t-7) |] | f(tr-iT)f(t -t*t-kT)dt 
--n k--nJ-e e 


dove t, rappresenta il ritardo nella risposta e per il prin- 
cipio di causalita^, dovendo durare la risposta (invertita 
nel tempo) 2nT-4t(v. ancora fig.5.14), dovra^ essere 


t »nT-4 t 
oS 


Si potra^ allora assumere proprio tj72nTHt. 
Sviluppando gli integrali della (5.74) si ha l^andamen- 


to di fig.5.16, per modo che il massimo della risposta di- 
viene (dopo un tempo t, dall'inizio della sequenza):. 


(5.75) gt J-g(t) |, "2n )A^ e (2neL)E 


dove E rappresenta l'energia del segnale di ingresso, infat- 
ti per impulsi non rettangolari nella (5.75) in luogo di A^ 
si avra^: 
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J [£ct) |2ae 


La durata della risposta sara^ ancora il doppio della 
durata della sequenza di ingresso, come avveniva nel caso di 
due soli impulsi. 

Pertanto passando attraverso la risposta in tempo si e^ 
ottenuto g(t.), che era possibile valutare anche dalle 
(1.67), (5.68) e (5.71): 


A3: (2n31) 


0 2nT 4nT 


Fig.5.16 - Andamento della risposta del filtro adattato alla 
sequenza di cui in fig.5.14. 


[-:] oo 


Iscio [^ae [aC3o) |?at 


—00 


(5.76) sc» [ 


-— 00 


E^ possibile anche valutare l^uscita, dal filtro adat- 
tato, di un rumore supposto bianco 


(5.77) ?s * D[uC3o) |"as - 2 (ina p« 2465 


e quindi il rapporto segnale-rumore diviene 


2 ! 
S, lel gt.) | 
o H E————————3À 


Ossia si ha un miglioramento secondo il numero degli 
impulsi integrati come era da attendersi, in quanto il fil- 
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tro effettua una integrazione sugli impulsi utili, ma non 
sul rumore, essendo ques^ultimo come una successione di im- 
pulsi indipendenti. 

Nella (5.78) si riconosce inoltre quanto detto a propo- 
sito dei filtri adattati per la (1.73). 

D^altro canto appare facile pensare come il raggiungi- 
mento della (5.78), comporta la realizzazione del filtro 
(5.71), che in realta^ non e^ troppo agevole da ottenere in 
pratica. 

Ecco quindi che negli ultimi anni sono stati studiati 
diversi dispositivi che sono stati raffrontati alla situa- 
zione descritta dalla (5.78), valutando le perdite secondo i 
criteri cui si e^ gia^ fatto cenno, avendo regolato una op- 
portuna soglia decisionale. 

Appare chiaro inoltre che possono intervenire altri pa- 
rametri nella scelta di un buon estrattore radar, come ad 
es.: 

a) l'indice della "precisione angolare", ossia un para- 
metro legato all'istante probabilistico per la decisione 
"presenza bersaglio"; 

b) il fatto che la sequenza impulsiva non e^ di tipo 
rettangolare, come descritto in fig.5.14, ma e^ normalmente 
modulata dal fascio di antenna, che puo essere gaussiano; 

c) il fatto che si voglia esaminare la probabilita^ che 
due bersagli successivi in tempo possono essere giudicati 
separati e che un singolo bersaglio non appaia come due ber- 
sagli diversi... 

Tutti questi argomenti mettono in luce i problemi fio- 
riti al riguardo negli ultimi anni e che ancora oggi non si 
possono dire completamente superati. 


5.10. Integrazione coerente e non coerente 


Nelle pagine che precedono e^ stato analizzato il pro- 
blema della rivelazione di un segnale in un tempo sufficien- 
temente definito ed il filtraggio che conduce alla (5.78) 
puo. essere rivisto come una tecnica di integrazione. 

In altre parole mentre nel cap.l e^ stato trattato il 
caso del filtraggio in distanza e quindi (per un impulso di 
tipo rettangolare) si e^ giunti all^operazione di integra- 
zione, analoga cosa e^ avvenuta nella elaborazione in an- 
golo. Ipotizzato il clutter in qualche modo soppresso con 
tecniche tipo MTI e portato a livelli di molto inferiori al 
rumore, il problema allora si e^ spostato nella analisi del- 


la tecnica di rivelazione del segnale con un numero finito 
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di osservazioni corrispondenti al tempo sul bersaglio.| 

L'elaboratore che segue il cancellatore verra nel se- 
guito indicato con il nome di estrattore, come verra^ meglio 
puntualizzato nel seguito, e comprendera' in genere un si- 
stema di elaborazione ottima in angolo, che converra^ chia- 
mare integrazione ed un dispositivo di estrazione vera e 
propria. 

In realta^ per quanto riguarda il clutter, qualora si 
intenda operare secondo la modalita^ che precede (che in 
realta^ potra^ essere convenientemente modificata, pensando 
ad una tecnica di ottimizzazione in presenza di clutter), 
converra^ considerare, data la banda stretta del clutter (in 
angolo) e quindi la forte coerenza, la possibilita" che il 
clutter stesso venga estratto. Pertanto qualora non si rie- 
Sca ad attenuare nello MTI il clutter a livelli talmente 
bassi da essere sicuri che l^"integrazione" angolare non 
consenta una successiva sua "comparsa", allora si dovra^ 
procedere ad alcune forme di estrazione post-integrazione 
tipo sutogate (che potranno essere predisposti anche non so- 
lo in distanza, ma a zone spazialmente definite). 

Peraltro nelle pagine che seguono verranno indicati i 
criteri per cui da una elaborazione ottima in angolo si pos- 
sa passare ad una subottima di tipo non coerente, verranno 
quindi indicate delle tecniche di proporzionamento, mentre 
il capitolo successivo verra^ le tecniche coeren- 
i ed adattive. 

Onde esemplificare il problema della integrazione coe- 
rente o meno si consideri un rumore n(t) di larghezza di 
banda B, cui sia aggiunto un segnale di tipo video rettan- 
golare di ampiezza A e di durata T. Mentre l'analisi verra^ 
condotta per questo caso particolare, le conclusioni avranno 
una validita^ piu^ generale. Se il rumore e^ presente da so- 
lo, la forma d^onda ricevuta e^ pertanto 


(5.79) f(t) » n(t) 


dove n(t) e^ ipotizzata di tipo gaussiano a valor medio nul- 
lo. Se invece e^ presente anche il segnale allora 


(5.80) f(t) » n(t) * A 


Il problema del paragrafo che precede e^ riconducibile 
a questo tipo di problema, considerando il fascio di tipo 
rettangolare ed il segnale campionato e riportato in bassa 
frequenza secondo le nozioni dell^App.ldi cap.3. 

Converra^ ora esaminare in successione i seguenti inte- 
gratori: 
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T em 
(5.81) S1 »[ f(t)Adt integratore a correlazione. [SCR 
Jo 
T 2 : 
(5.82) Sir «| £f (t)dt integratore quadratico //|/  /;j 
o i E 
T " 
(5.83) 5i] |£Ct) |at. integratore lineare —Wnw "uu 
VEI 


al primo dei quali corrisponde la tecnica del filtraggio ot- 
timo, mentre per gli altri due il rivelatore -precede il fil- 
traggioj Pertanto mentre nel primo caso il filtraggio e^ 
fatto su portante (ammesso che il segnale di ingresso abbia 
una portante), negli altri due casi il filtraggio e^ fatto 
in video (segnale rivelato). 

Il problema che ci si pone ora consiste nel ricercare 
le relazioni tra il rapporto S/N e T per i tre tipi di iace-|| NB 
gratori e quindi nel procedere ad un confronto. 

Ritenendo il processo (5.79) e (5.80) discreto e^ pos- 
sibile un  campionamento (numero di campioni, per il teore- 


ma del campionamento, N. - T/2- - 2TB) le (5.81), (5.82) e 


(5.83) possono essere riscritte, con dicitura usuale, nelle: 


2TB T 1 1] : ! T 
'c^ 2B lj I h ! I 
|S1 - l 22 | f(t)Adt LL | i i i t] I 
1 o i a Ü 
2TB T pa 
D d. Dr. 2 La 
(5.84) m H fi E (t)dt 


2TB T 
uu" ] I£1* 25] 1ecoolae 


dove 2B/A e 2B sono da ritenere delle costanti, quindi ines- 
senziali ai fini della discussione che segue. Converra^ al- 
lora riferirsi alle (5.84) in relazione al problema in di- 
Scussione. 

Ora conviene definire il rapporto S/N, che, in perfetta 
analogia con quanto piu. volte fatto, potra^ essere definito 
(in tensione) come rapporto fra i valori attesi in presenza 
ed in assenza del segnale e la deviazione standard (valutata 
in presenza del segnale). 
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Allora nel caso di singolo impulso si ha 
Qt - N 
, n(t)*A-n(t) - 


OY 


Nel caso invece si operi con lo 


(5.85) 


s -A. 
[*] 
& N 


a) integratore a correlazione 


si avra/ inserendo la (5.79) e poi la (5.80) nella prima 
delle (5.84) 


(5.86) A - MPX B 


S cn If. - in. * ZA 2 A*2TB 


e per la varianza in presenza di segnale 


s: y? 


7 - Lj 2 1 £L 2. 
(5.87) — (Sz,-St, (In)" In - o,*2TB 


che poi coincide con quella in assenza del segnale. 
Ne viene allora che il rapporto segnale/rumore all^u- 
scita di un integratore a correlazione diviene: 


($.88) 3| IA IR 2g TD /?78 $ 
vc —. —.2 9N v 
(St. SpA) 


o in altre parole l^effetto di integrazione sul tempo T e- 
quivale a migliorare il rapporto S/N in tensione del fatto- 
re Y2TB. 

Nell^ 


b) integratore quadratico 


si ha invece: 


2 2 2 
- m m zu [*] 
- StIN In. In. 2TB N 


i cancun cubes aa ampie 
E x - I(ny*A) zL nj 2A nd2A 2TB(Ou*A ) 
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Per quanto concerne la varianza valgono le relazioni: 


STIA" Sri -2TB(o« m ) -L(n)-o7 2n A 


da cui 
e xm Ada 4. de uiis 
(3.89) — (Spy, Spp) ME Cn "oy nA), mE(n eek 
nrA^-202 € n3 ein A-2025 | A7 


- r(nf Tc sica? -20u 


essendo n «nij data la simmetria della densita^ di probabi- 
lita^ del rumore. 
Per l'ipotesi di un rumore gaussiano vale inoltre, come 
e^ facile dimostrare, la relazione: 
4 4 


(5.90) ny 7 3 ON 


per cui la (5.89) diviene: 


T oss 
(5.91) - (2oyH4cXA ) 2TB 


(St1A S114) 


Dalle (5.87), (5.91) si ha allora il rapporto segnale/ 
rumore per l^integratore quadratico: 


C Ke AES 
2 TB K 8| 39 
G.932) — $|. —RER—. ;- VES) 
vQ ——— Y'TB ox yv 
(SttA S114? 


avendolo valutato nel caso S/NXX1 di maggior interesse. 
Dalla (5.82) e^ possibile concludere che una integra- 
zione quadratica per un tempo T e^ equivalente a migliorare 


il rapporto segnale a rumore di /r . 
Si consideri ora il caso dello 
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c) integratore lineare 


Nell'ipotesi di rumore guassiano allora la terza delle 
(5.84) sempre per la (5.79) diviene: 


— d 
(5.93) ' Spy"? In l7zln,l- 22 Jem - 
2 
e 3 


"2 

p mw 2 
2 0S Ni y P pde D 
uS AM Dr ou |] € 322— 


- 2m 3g 
rs 


T 
Per la (5.80) si ha ancora (per A/ oNX€1): 


.94 s——cIjexuzEe: xod (ropa 
iiia) ruis leii» RI. - NC ndn, 
iy jut ( indu o 
- -A)p(n, )dn, ) 22 T B- (A [ pP n 
| etin, Pon), 
-A 2o po z 
eA. | Pops NS aM 


' o A 
(7 2TB (A J expny [ P(n)dn] * 
k Jain NEN * 


E. 
2,2 
2 
cs (A3 267 e Uw a 34257. ek P 
2v oy Y?7nou 

2 
2T gt 
?N 


Per la varianza valgono invece le relazioni 
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2 2 2 2 2 
(5.95) — |Sr.,-SrrrAl "E(|ny*A| -[ny*A] Jer((n,*A) -|ng*4] 1- 


— 2c 2 
- 2TB(A em (A . 8 52) . 
Yy2T7 Y2nox 
2 
26 4 2 
- 278 (A^ o 7— u— o -— "A m 
m 2noN X 
2 5 3$. 
« 278 A*(1- $5) 4 T. 
2 (1- 7) * 2TB oy (1- 5) 


dove l^ultimo passaggio e^ valido per A/ o «X1, che poi co- 
stituisce il caso di maggiore interesse. 

Pertanto per l'integratore lineare il rapporto segnale/ 
rumore diviene (ancora nel caso A/ SSDE 


2 T B A? 
S SIIIA P?IIIN LIED ^f B S| 2 
(5.96) | -» ——A A o5 ——— -( ul!) 
vL " -—— 2 v 
" E 2 /31B5 /A- 2. 
Iren Pra CATR A v 7N 


Le (5.88), (5.92) e (5.96) danno in conclusione i mi- 
g£lioramenti ottenibili con i tre tipi di estrattori. In 
realta^ le (5.92) e (5.96) sono poste in evidenza in forma 
quadratica, onde realizzare un immediato confronto con la 
(5.88). 

Dette relazioni, sono riportate in potenza in tab. 5.2 
dove in luogo di (2TB)e* posto il numero N di impulsi "inte-. 
grati" conformemente al tema radar. RP 

L^effetto di estrazione o integrazione coerente e 
quindi quello di migliorare il rapporto segnale/ rumore di 
N ossia al raddoppiare del numero di impulsi integrati il 
miglioramento e^ di 3 dB. L^integrazione non coerente di 
tipo quadratico o lineare comporta invece un miglioramento 
secondo la radice quadrata di N ossia si ha 1.5 dB di mi- 
g£lioramento al raddoppiare del tempo di integrazione. 

Converra^ anche notare che la varianza dell'uscita e^ 
differente a seconda sia presente o meno il segnale A nel 
caso degli integratori quadratici e lineari, mentre e^ indi- 
pendente (v. (5.87)) nel caso degli integratori coerenti. 


- 
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Tab.5.2 


Integrazione Int " 
courante ntegrazione non coerente 
Estraeattore Estrattore 
quadratico lineere 
a 2 


N E] 

| (EM t H j 
L I 

S 

N & 11 rapoorto segnale & rumore (in potenza) su singolo impulso 

I 


zio 


D^altro canto e^ possibile ancora osservare che la dif- 
ferenza fra gli integratori quadratici e lineari e^ dell^or- 
dine di O.1 dB. 

Le conclusioni dell'analisi semplificata affrontata so- 
no facilmente estendibili a casi piu complicati, ed in par- 
ticolare in fíg.5.17 e^ riportato il guadagno di integrazio- 
ne (y) per una integrazione pre-rivelazione (estrattore coe- 
rente) e per un^integrazione di post-rivelazione (estrattore 
quadratico) elaborata in termini di P, e P.,, operando una 
integrazione (e quindi somma) dei segnali dopo un rivelatore 
quadratíco. ] 

Detto guadagno di integrazione puo^ essere definito 
dalla relazione: Í 

Y o f 


(5.97) s -I$ 
N I 
dove 
: e^ il rapporto segnale/rumore sul singolo impulso 


I necessario ad ottenere una certa Pp» fissato un 
valore di Pea» non operando alcuna integrazione 


& e^ l'analogo rapporto richiesto su singolo impulso 
N considerando una integrazione su N impulsi 

E^ possibile notare che per un estrattore coerente va- 
le yzN. 

Ricordando d^altro lato l^equazione radar il valore di 
S/N, scelto in conformita^ agli andamenti di fig.1.16, su 
cui fare le valutazioni di portate, corrispondera^ al valore 
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S/N|i e quindi su singolo impulso sara; sufficiente un rap- 
portb S/N|x ossia Y volte inferiore. 


1000 
Y 
100 
10 
1 
1 10 100 1000 10000 N 
Fig.5.17 - Guadagno di integrazione per integrazione coe- 


rente (o perfetta) e per integrazione quadratica (da [7]), 
in funzione del numero di impulsi integrati. 


Sara^ possibile anche definire la perdita per integra- 
zione non coerente (come riduzione nelle prestazioni, in re- 
lazione a quanto possibile con una integrazione coerente) 
secondo la: 


(5.98) Li 7 10 log(N/Y) 
come distanza (in dB) fra l^andamento relativo all^estrat- 
tore coerente di cui in fig.5.17 e quello relativo al non 
coerente, per un certo valore di N. 

In fig.5.18 e^ riportato l^andamento della (5.98) se- 
condo diverse analisi disponibili in letteratura valutando 
l'integrazione di segnali rivelati di inviluppo (v. cap.1) o 
quadraticamente. In particolare la curva "a" indica l^anda- 
mento delle perdite, che si sarebbe ottenuto qualora il gua- 
dagno di integrazione andasse secondo YN -Y), da cui e^ pos- 
sibile notare che la dipendenza secondo" N vale solo asinto- 
ticamente, mentre po DNE valori di N (10-2100) conviene 


una legge del tipo N 
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1 10 100 1000 N 


Fig.5.18 - Perdita per integrazione non coerente (N-numero 


di impulsi integrati). c- 
) L (6 * Li e s uw. 
? Q G ^ZS 
.9& 
5.11. Bersagli fluttuanti (9. A & (s)- ex e€ 920 


La rivelazione di bersagli fluttuanti e^ stata analiz- 
zata da Swerling [8] e Schwartz [9]. 

Le due densita^ di probabilita' adottate per la "cross- 
section" sono ovviamente quelle corrispondenti alle (2.1) e 
(2.2). 

Converra^ dapprima fare delle considerazioni qualita- 
tive relativamente all'effetto delle fluttuazioni sulla sen- 
sibilita' glebale. Considerando infatti la rivelazione su 
isingolo bersaglio, appare semplice ritenere che, se si con- 
gidera Cl avere ottegeo una P, Tel WEI con wn h&rangifo mon 
fluttuante e la 6 inizia a uttuare, allora detta probabi- 
lita, sara/ raggiunta difficilmente./ Infatti se la O cala, 
i. P^ dechugcu w per MEER [S mudia DM potra^ essere mi- 
gliorata per le volte che la O aumenta. Al contrario se la 
P, e^ molto bassa, la fluttuazione migliorera^ la sensibi- 
1bta^; infatti per c elevato la P, cresce e quindi relativa- 
mente ad una Pp molto bassa, detto incremento potra^ rite- 
nersi definitivo. 

La fig.5.19 rappresenta l^andamento del rapporto segna- 


Uo 


EA | 54 333 
»" y RN. 


le/rumore (il segnale e^ udatato corrispondentemente alla 
9), necessario secondo i modelli di fluttuazione (2.1) e 
(2.2), relativamente al corrispondente rapporto nel caso non 
flutt uante.| In altre parole in ascissa e^ riportata la per- 
dita per fluttuazione Pid secondo la: 


S (bersaglio fluttuante 


(5.99) Lj)" 10 log ER valutato per c) 


kun N 


| J(bersaglio non fluttuante) 


mentre in ordinata sono riportate le corrispondenti P 
L^andamento di fig.5.19 vale per una larga gamma di valori 
di Pg, intorno a 10 v. 

In realta^ solo raramente il radar realizzera' la rive- 
lazione su singoli impulsi, allora conviene considerare il 
caso di rivelazione dopo integrazione su N impulsi; per ana- 
lizzare detto caso si consideri e Auto" AAA. C ola 


[ a) modello di Swerling d. 4 i fad» rep. 


per cui il segnale verra^ ipotizzato fluttuante da "sweep" a 
"sweep", in altre parole verra ipotizzato il segnale scor- 
relato in "sweep" successivi. 

Aliora per ogni impulso riflesso di livello modesto, in 
media, per N molto ' grande,| ne esistera^ uno a livello note- 
vole, per modo che e^ da ritenere che per N * 9 Ie perdite 
per questo tipo di fluttuazione sono irrilevanti. |Cio^ non 
avverra/ per bassi valori di N, in particolare per N ^1 le 
perdite tenderanno a quelle di fig.5.19. In fig.5.20 sono 
riportati due andamenti che indicano il rapporto S/N (ber- 
saglio non fluttuante) e S/N (bersaglio fluttuante) ne- 
cessario per ottenere una P, del 50 e 90Z al variare di N. 

Dall^andamento di fig.5.20 e^ possibile desumere che 


gia" per 10^ impulsi integrati la perdita diviene dell'ordine 
del dB per -905, mentre per Py750Z diviene pari ad una 


frazione .di dB.) 

— RB ^andamento di fig.5.20 e^ stato ottenuto /nel caso di 
integrazione non coerente (rivelatore tipo quadratico), ma 
le perdite desumibili, leggendo le differenze fra le ascisse 
fra curve continue e tratteggiate, sono direttamente appli- 
cabili anche al caso di integrazione coerente.) 


al o ; —— 
7 4, ll. 0L Ot Ot f 
b) modello di Swerling 1 e 3 


U 


(bol, igo. 9. el 
y 


allora il segnale verra^ ipotizzato completamente correlato 
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da uno sweep al successivo. Per ogni valore di Pga4 € N, Pp 
diviene funzione dello specifico rapporto segnale a rumore, 
ossia per ogni valore di O (che si manterra/ costante per 
tutti gli N "sweep") si avra un valore di Py; converra^ 
quindi parlare di Pp media secondo la 

(5.100) Pp " [eco . p(o) dc 


dove la p(c) e^ data dalla (2.1) o (2.2). 


L pouts v R 
Tp m 


Fig.5.19 - Andamento delle perdite per fluttuazioni al va- 
riare della Pp. 


Tracciando gli andamenti di Pp in funzione di S/N e 
confrontando i risultati con 1a Pp e S/N relativi al caso 
,non fluttuante [10], e^ stato possibile osservare che le 
vperdite corrispondenti sono praticamente indipendenti da N, 
'come doveva essere, infatti, l^integrazione comporta un 
guadagno eguale per ogni valore di c. 

Pertanto le perdite per il caso di segnali correlati 
negli sweep successivi sono date dalle Le di cui in fíg.5.19 
e sono da ritenersi indipendenti da N. 

In conclusione le perdite per fluttuazione possono es- 
sere valutate dall'andamento di fig.5.19 per N-1 e, consi- 
derando l^effetto di integrazione, e^ possibile ritenere che 
dette perdite rimangano costanti ne caso e modelli 
Swerling 1, 3 ossía a fluttuazione lenta, mentre nel caso di 
fluttuasione rapida (Sverling 2. 4) detta perdita decresce 


allaumentare del numero di impulsi integrati secondo un 
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andamento desumibile dalla fig.5.20. 


100 quc ie 
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^ 


) 
/ 
Y2, ou^ 


2 : - 
Ütborete 
/ 


10 


ul G € [1 t 
1 dB C 
-12-8 -4 O0 4 8 12 16 —AL 
Fig.5.20 - Andamento del rapporto segnale-rumore per ber- 


sagli fluttuanti e non fluttganti al variare del numero di 
impulsi integrati (Pg, 107 ; rivelatore quadratico). 


Il fatto che detta perdita e^ inferiore in questo se- 
condo caso relativamente al primo, puo essere giustificato 
ancora dalle considerazioni che seguono. Si supponga infatti 
di aver ricevuto un^eco di bassa potenza (rispetto alla me- 
dia), qualora l^eco successiva e gli altri ancora fossero di 
pari livello chiaramente la rivelazione sara^ poco probabile 
e questo fatto degradera^ globalmente la P, (v. (5.100)); se 
invece l^eco successiva aumenta (echi indlpendenti-Swerliug 
2, 4) allora l'integrazione tendera/ a portarsi a lavorare 
sulla potenza media e la perdita conseguente verra^ recupe- 
rata. 


5.12. Integrazione video (come filtraggio subottimo) 


Dalle considerazioni dei parr.5.9 e 5.10 appare eviden- 
te che l^operazione di filtraggio angolare si riduce ad una 
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operazione di integrazione. Infatti il filtro ottimo corri- 
spondente al segnale di cui in fig.5.14 puo^ essere conside- 
rato come la cascata di due filtri; il primo avra per ri- 
sposta al Dirac un impulso di durata t, il secondo invece 
una sequenza di (2n*l) "Dirac". 

Allora corrispondendo questo ultimo filtro ad una memo- 
rizzazione dei segnali di piu' sweep, converra/ pensare ad 
una rivelazione fra i due filtri per ridurre la complessita^ 
della realizzazione, realizzando una integrazione non coe- 
rente. Detta rivelazione comporta una perdita desumibile 
delle considerazioni del par.5.10 (v. fig.5.18). 

In particolare un sistema di integrazione puo' essere 
approssimato da un filtro RC di cui una semplice realizza- 
zione potra" essere quella riportata in . acendo ri- 

erimento ad una tecnica campionata. Infatti ad una eccita- 
zione impulsiva de ingresso corrisponde in uscita la suc- 
cessione: 


(5.101) 1 K K K 2. 


che puo^ essere assimilata ad una decrescita esponenziale 


secondo la: A 
- Z 
(5.102) ts T/1n(1/E)) S Xe 


ke nir l 


1 N uoudyy 


Fig.5.21 - Schematizzazione di un integratore vtáso; 


In altre parole il circuito di fig.5.21 e^ assimilabile 
ad un circuito RC, con costante di tempo (5.102) ottimizza- 
bile sulla l fascio di antenna (v. par.1.8d)). 

Ipotizzando un fascio rettangolare di N impulsi (ossia 
in tempo (N* T), ricordando che il prodotto ottimo larghezza 


Ly d 
A ZI V3 
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b 


di banda - dimensione dell^impulso vale 0.2 (v. fig.1.19) 
(peg, una perdita di circa 1 dB rispetto al filtro adatta- 


zi T 
0.4 N 


T 
(5.103) [t- 7" 0.2 - In I/K -K-^7e 21-0.4 N, " 


dove l^ultima relazione e^ valida per N sufficientemente 
grande. 

La relazione (5.103) lega il valore ottimo di K al nu- 
mero di impulsi nel fascio, ma la scelta di K potra essere 
effettuata anche sulla base della esigenza di una convenien- 
te risoluzione angolare compatibilmente con modeste perdite 


in S/N, come precisato alla fine del par.5.9. 
L'analisi del circuito di fig.5.21 puo^ essere condotta 


valutando: 


a) il segnale in uscita (A9) a regime per applicazione 
di un gradino di valore A ei passi successivi all^appli- 
cazione del gradino si ha infatti: 


A, (LH) 

; 3x2) dS UE Wis Nocupabiths 
(5.104) AiC(LTKFKO) EI o. eem 

LI P d *O0 

" " ; mox 

A, CLKEK *...)0AS 7 LN - A,/1 K 


b) il rumore in uscita (N5) dovuto ad un ingresso an- 
cora di tipo rumore (impulsi scorrelati - somma in potenza), 
la cui potenza sia Ni: 


(*) Detta perdita dovra^ essere aggiunta a quelle dei para- 
grafi che precedono, dovute alla integrazione non coerente. 
D^altro canto converra^ osservare che il fascio d'anteuna e^ 
usualmente discosto dalrettangolare ipotizzato ed e^ meglio 
adattato ad una risposta di tipo RC, pertanto detta perdita 
Spesso non viene tenuta in conto. 
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: "d 
E^ possibile allora valutare il rappórtó segnale-rumore 


in uscita (A5 /N,7S N.) in funzione del rapporto segnale ru- 
more in ingresso (A2 /R, S, /8,): 


i-k? | 7 1 Du! locauuds " 
a2? 9 "Ni 


Inserendo la (5.103) nella (5.106) si ha F * 2/(0.4-1/N)^N, 
come era da attendersi, ricordando che detto miglioramento 
vale in termini video. 

D^altro lato il guadagno diviene 


S 
ES 
a 

(5.106) Fel 
S 
m 
RI 


(5.107) G-—2—— 


Nella realizzazione pratica di tali integratori possono 
presentarsi altri problemi. Ad esempio converra^ pensare a 
integratori video realizzati con CCD (Charge Compled De- 
vices). Sono infatti oggi commercialmente disponibili 
registri a scorrimento di segnali analogici, che realizzano 
lo scorrimento di una informazione da una posizione del 
registro ad un^altra ad opera di un impulso di clock. In 
realta^ nel trasferimento del segnale (cariche) da una posi- 
ziope all'altra, rimane normalmente un residuo (dell^ordine 
107410?) nella posizione iniziale cosi^ che ad ogni im- 
pulso che entra nella linea di ritardo T (fig. 5.21), corri- 
sponde in uscita una forma d^onda del tipo di quella ripor- 


(*) La Fairchild, Plessey, Thomson... producono linee di ri- 
tardo analogiche di un migliaio di elementi che operano su 
una dinamica di 40260 dB e con frequenze di scorrimento 
10-14 MHz. 


tata in fig.5.22. 
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Fig.5.22 - Possibile risposta impulsiva della linea di 


ritardo T di fig.5.21. 


Detto € questo residuo allora seguendo l'evoluzione del 
residuo nei vari passaggi attraverso la linea di cui in fig. 


5.21, si ha 
Segnali Residui 
i A. 
1 
2 A, CLE) 
3 A, Cre?) Aijc(1*K4Kk2) 


ad QA 
4. AQKKIH) — Aj) (LK) — Age (LK?) K 


Ai AiE A.EK 
Ao ^ i-K ^ TK eH i-k 
da cui 
A 
x ? 1X 
(5.108) A,6 
EH 
[*] ax)? 


Ait 
E asd 
Aic(1*K) AicK 


zn | 
Aj;E(1*K)K — AjcK? 


LS ER 
Ajce(14K)K2 Aic? 


A;cK2 
1-K 


dove R, rappresenta il residuo in uscita e poiche^ dalla 


(5.103) si: ha 


(5.109) Ns 


allora 1/1-K5?1 e quindi il residuo cresce di piu' relativa- 


Ll Re 
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mente al segnale utile. 
Converra^ imporre a questo punto: 


" 


(5.110) "we T. 
o 


scegliendo convenientemente x sulla base della voluta riso- 
luzione in distanza. 
Dalla (5.110) per le (5.108) si ha allora 


(5.111) e€Kü-x * xk 


Dato e e stabilito un certo valore di x e^ possibile in 
definitiva dalla (5.111) valutare il massimo valore di K e 
quindi il massimo guadagno (v. A / As di (5.107)) possibile 
con la struttura di fig. 5.21. 

In realta^ ulteriore fattore limitante per un integra- 
tore video e^ dovuto al fatto che il guadagno K puo^ non 
essere costante magari anche per effetti di non linearita^ 
(cio^ che e^ ad es. sempre presente nei CCD). 

Allora dalla (5.107) per una sua variazione dK (su K) 
si ha: 


o 


ag| | d 
(5.112) | E | - | Ex | 
imponendo 
(5.113) | E | «8 


considerando eventuali perdite relative ad una soluzione di 
ottimo [ric. (5.103)], ne viene: 


(5.114) [ak] «t 


Per ogni dK ne discende quindi una limitazione nel gua- 
dagno G. Da questo tipo di valutazioni e^ possibile ritenere 
che una realizzazione a CCD e^ possibile fino a valori di 
Nv 20225. 

Naturalmente con piu/ integratori video in cascata e^ 
possibile aumentare il guadagno, ma la struttura in oggetto 
diviene piu/ complicata. 


e. 


/ 4/24/49 Fovosouol ; à 


boq radar [11] 


Nel par.5.9 si e^ parlato di filtraggio, integrazione e 
quindi estrazione delle informazioni. 

Conviene ora riprendere questo argomento per arrivare a 
definire meglio possibili aree di elaborazione dei segnali. 
In realta^ ad un certo punto della catena di elaborazione 
€Converra^ prendere una decisione di presenza o meno di un 
Sepnalg 3 RaWHars quests Iuformarione (in realta^ solo le 
presenze, con un codice della posizione in distanza e azi- 
mut) all'eventuale caleolatore che segue. Detto calcolatore 
potra^ essere un sistema terminale e quindi dare delle indi- 
cazioni ad un operatore, ad una centrale operativa..,o anche 
potra^ ulteriormente elaborare questi dati, valutando ad es. 
le informazioni nelle diverse scansioni e quindi prendere 
decisioni a livello superiore. Naturalmente il calcolatore 
accettera^ in ingresso un limitato numero di possibili in- 
formazioni al secondo ("rate"). 

Converra^ d^altro canto pensare ad una separazione, an- 
che se mentale, fra tutto cio^ che e^ a monte del giudizio 
di presenza e che opera in tempo reale e che viene detto 
elaborazione del segnale e cio che e^ a valle che verra^ 
indicato con il termine di elaborazione di dati. 

Naturalmente il confine fra le due aree e^ abbastanza 
fittizio, in quanto le tematiche concettuali si ricoprono, 
mentre le filosofie di progetto possono essere differenti, 
infatti mentre nell^elaborazione dei segnali si fa spesso 
uso di tecniche realizzative di tipo "dedicato", nell^ elabo- 
razione dei dati le metodiche sono senza meno quelle dei 
calcolatori; in realta^ questo confine si sposta anche con- 
tinuamente con l^evoluzione della tecnologia. 

In ogni caso, rivolgendo particolare attenzione alle 
problematiche proprie degli elaboratori di segnale, conver- 
ra' distinguere gli integratori di tipo non coerente in due 
categorie: analogici e numerici. Nel secondo caso oltre al 

| campionamento bisognera! ricorrere ad una quantizzazione in 
|ampiezza. 

| In linea di principio quelli che offrono le migliori 
prestazioni sono gli integratori analogici come quello de- 
scritto nel paragrafo che precede, in quanto rappresentano 


l'esatto equivalente del filtro adattato su un treno di se- 
gnali ripetitivo. |Peraltro gravi problemi di realizzabilita^ 
e di costo delle linee di ritardo analogiche, che costitui- 
scono il cuore di questi dispositivi, sconsigliano nella 
maggior parte dei casi il loro impiego, in quanto con essi 
si possono eseguire in pratica integrazioni solo su un nume- 


ro molto limitato di ripetizioni, al contrario di quanto sa- 


342 


rebbe desiderabile (v. ad es. conclusioni par.5.12). 

Particolarmente attraenti risultano percio^ gli inte- 
gratori numerici soprattutto oggi, grazie alla notevole 
diffusione raggiunta dai circuiti integrati. 


Peraltro qualora si operi a molti livelli (bit), l'in- 
tegratore numerico da un punto di vista di sistema si iden- 


tifica con nteg analogico. Pertanto converra^ in- 
trodurre un^ulteriore distinzione fra gli integratori: in 
dinamica e binari. I primi corrispondono ad operare come in- 
tegratori analogici (v. par.5.12), i secondi implicano una 
quantizzazione ad un solo livello e verranno ripresi nel se- 
guito. 

Naturalmente al problema di integrazione come filtrag- 
gio ottimo angolare si associa un problema di estrazione 
radar. 

Si consideri, per fissare ancora le idee, un radar di 
Scoperta impiegato come sistema di misura a se^ stante. In 
questo caso il ricevitore e^ connesso generalmente al 
sul cui schermo ogni bersaglio appare come una macchia lumi- 
nosa nella posizione corrispondente (in una scala prefissa- 
ta) a quella che il bersaglio occupa nello spazio, definita 
da distanza ed azimut rispetto al radar. 

La presentazione e^ ottenuta modulando l^intensita^ del 
fascio del tubo con i segnali forniti dal ricevitore e cor- 
rispondenti agli echi provenienti dai bersagli. Per estrarre 
le informazioni dal radar, un operatore osserva lo schermo, 
decide quali macchie siano da considerare bersagli, e ne ri- 
leva le posizioni, sovrapponendo ad essi, ad es., una marca 
generata nell^indicatore stesso, le cui coordinate sullo 
schermo (nel riferimento scelto per la rappresentazione) so- 
no indicate su due numeratori. Se le informazioni debbono 
essere trasferite ad un utente esterno, le coordinate della 
marca possono essere rese disponibili nella forma piu^ adat- 
ta per la trasmissione. 

Chiaramente, un metodo di estrazione manuale dei dati 
del tipo indicato pone notevoli limitazioni alla capacita^ 
di informazione dell'intero sistema. 

A meno, quindi, di non accettare la presenza di un nu- 
mero di operatori inammissibile in pratica, in molti casi 
non resta altra scelta che quella di ricorrere a un mezzo 
per l'estrazione automatica dei dati rilevati dal radar, che 
disponga della necessaria capacita di elaborazione. 

Per chiarire qualitativamente tutte le funzioni che un 
estrattore automatico deve compiere, e^ bene seguire nei 
particolari quanto accade quando l^estrazione e^ affidata ad 
un operatore. 

Si consideri ancora, per semplicita^, un radar bidimen- 
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sionale che abbia 6 impulsi nel fascio, connesso ad un PPI. 

In fig.5.23 e^ grossolanamente mostrato l^andamento nel 
tempo della tensione presente ai morsetti di uscita del ri- 
cevitore, a valle del rivelatore, composto dal segnale cor- 
rispondente alla successione degli echi provenienti dai ber- 
sagli e dal rumore generato nell^apparato radar stesso. 

L'operatore, osservando 1o schermo dell'indicatore, 
fissa (mentalmente o agendo fisicamente sui controlli a sua 
disposizione) una soglia di separazione (fig.5.23a)) fra se- 
gnale e rumore e vede la situazione schematicamente mostrata 
in fig.5.23b). 

Egli e^ quindi portato a considerare falsi allarmi le 
macchie A, B e C, ed a classificare bersaglio la sola mac- 
chia D; di questo bersaglio egli valuta l'inizio all'azimut 
a5 e la fine all'azimut agr5» 9d assegna ad esso, pertanto, 
l'azimut (aptap45)/2 e la distanza Ry (fig.5.23b)). L^ope- 
,ratore effettua ancora una specie d'integrazione dei T 


jattribuibili allo stesso bersaglio, e ne poen qon 
reist" in questa integrazione viene superato un certo 
i . 


limite 

Converra/ pensare che questa tecnica corrisponde ad a- 
vere convertito il dato di ingresso al filtro, che lavora in 
azimut, in digitale in particolare ad 1 bit e quindi su di 
esso si e^ proceduto alla integrazione. Si tratta in altre 
parole di una realizzazione in forma numerica dell'integra- 
tore video di cui al par.5.12. 

Chiaramente le stesse operazioni sopra descritte e nel- 
lo stesso ordine, debbono essere eseguite in un estrattore 
automatico, assegnando ad ordini logici opportunamente pro- 
grammati le decisioni che nella schematizzazione precedente 
appaiono prese dall^operatore. 

L'estrattore pertanto deve contenere: 


- circuiti per la generazione della prima soglia di sepa- 
razione tra segnale e rumore e per la definizione del 
livello da assegnare a questa soglia in funzione del ru- 
more presente; 


(*) In realta^ le fasi del processo di estrazione manuale 
non sono cosi chiaramente distinte come mostra la grossola- 
na schematizzazione che si e^ fatta. Infatti, per il trascu- 
rabile spostamento angolare dell'antenna tra due successivi 
impulsi, sullo schermo del tubo avviene una parziale inte- 
grazione dei ritorni provenienti dallo stesso bersaglio. 


Fig.5.23 - Schematizzazione del processo di rivelazione di 
un bersaglio. 


x: circuiti per l'integrazione dei vari ritorni relativi al 
medesimo bersaglio; 

- circuiti per la discriminazione dei bersagli dai falsi 
allarmi e quindi di definizione della seconda soglia; 

- circuiti per la decisione circa l^inizio e la fine dei 
vari bersagli e per il calcolo delle coordinate da at- 
tribuire ad essi. 


Inoltre le coordinate dei bersagli debbono essere rese 
disponibili nella forma adatta per la trasmissione all^uti- 
lizzatore. Un apparato che compia tutte le operazioni indi- 
cate puo^ essere praticamente realizzato soltanto ricorrendo 
alla tecnica numerica di rappresentazione ed elaborazione. 
Questo implica che, prima di ogni altra operazione, tutte le 
grandezze che intervengono siano quantizzate in ampiezza e 
campionate. 

In definitiva, quindi, un estrattore automatico risulta 
in generale costituito (fi1g.5.24) dalle seguenti tre parti 
fondamentali che compiono, nell^ordine, le funzioni prima 


elencate: T 
- il quantizzatore; ; E ed 5. 


— l^elaboratore; MÀ 
- il misuratore delle coordinate. 


Nel quantizzatore sono compresi i circuiti per la con- 
versione in forma numerica del dato relativo alla direzione 
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di puntamento dell'antenna e per la misura (in termini di 
distanza) del tempo inteso come ritardo rispetto all^ultimo 
impulso di sincronizzazione ricevuto dal radar. 


Mala 
VIDEO Q 


PRES. 
DERSACLIO 


MISURATORE 
COORDINATE 


DISTANZA 


Fig.5.24 - Schema a blocchi di un estrattore numerico. 


Il quantizzatore riceve dal ricevitore del radar il vi- 
deo grezzo (segnale piu rumore), gli impulsi .di sincroniz- 
zazione ed il dato di puntamento dell^ antenna e fornisce in 


uscita con risoluzione "prefissata nel tempo: 


: la successione dei picchi di segnale e di rumore che su- 

erano la soglia stabilita (video quantizzato) quan- 

tizzati sia in ampiezza (normalmente a 2 soli livelli) 
che in tempo (in accordo con la risoluzione scelta); 

-— l^azimut verso il quale e^ puntata l^antenna negli i- 
i'stanti definiti dalla successione dei picchi di cui so- 
ipra; 

- il ritardo di questi istanti rispetto all'ultimo impulso 
di sincronizzazione, espresso in termini di distanza 


(R-c*At/2) (v. fig.1.4). 


Il video quantizzato ed il dato di distanza sono invia- 
ti all'elaboratore, nel quale viene effettuata la correla- 
zione tra i picchi che si presentano alla medesima di 
successione considerata e^ relativa ad un bersaglio o ad un 
rumore. 

Se il criterio di decisione e^ verificato, l'elaborato- 
re fornisce un segnale di abilitazione (presenza bersaglio) 
che dura, a meno di ritardi sistematici, per tutto il tempo 
per il quale il bersaglio e^ battuto dal radar. 

In corrispondenza di questo segnale, nel misuratore so- 
no indicate le coordinate di inizio e di fine del bersaglio 
e sono valutati l'azimut e la distanza da attribuire al suo 
baricentro. 


/ 
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5.14. Estrattore a finestra mobile (Moving Window) 


In un particolare estrattore di dati radar detto a fi- 
nestra mobile o a coincidenza, le operazioni cui sopra si e^ 
fatto cenno, vengono realizzate nel seguente ordine: 


- la quantizzazione e^ ottenuta dividendo la distanza in 

celle elementari, con frequenza corrispondente ad una 

frazione della durata del subimpulso secondo quanto 

precisato nel-par.5.7 ed attribuendo ad ogni cella lo O 

a seconda che l'ampiezza del video superi o meno una so- 

glia prefissata T|(prima soglia: soglia di qnan t ieté" 

zione). Si tratta quindi di un estrattore binario 

- l'integrazione e^ effettuata esaminando il contenuto 
delle celle contigue in azimut che cadono in una "fine- 
stra", che ne comprende tante quante sono gli impulsi 
nel fascio; detta finestra viene a spostarsi di una cel- 
la in azimut per ogni periodo di ripetizione radar. Na- 
turalmente esistono tante finestre, tutte  sincrone 
quanti sono i punti in analisi in distanza; 

- si decide che si ha presenza di bersaglio se il contenu- 
to in detta finestra supera una certa soglia M (seconda 
soglia). In particolare l^azimut di inizio 0, si fa cor- 
rispondere allo sweep per cui avviene l'inizio della fa- 
se di superamento mentre la fine del bersaglio 6 £ e^ 
determinata dal puntamento corrispondente alla fine del- 
la zona di superamento. 


La situazione descritta e^ schematizzata in fig.5.25. 
L^analisi dell^estrattore in questione puo^ essere con- 
dotta in due tempi: 


a) individuare l^ottimizzazione delle soglie T ed M ricor- 
rendo al criterio di Neyman-Pearson stabilendo eventuali 
perdite rispetto all'integratore perfetto; 

b) determinare l'errore sistematico e casuale nella deter- 
minazione di 91 e JI 


L'analisi cui verra fatto cenno si riferisce a bersa- 
gli non fluttuanti e nell'ipotesi che il fascio di antenna 


(*) Talvolta con "moving window" in letteratura si intende 
un estrattore che opera secondo il principio che segue, ma 
in dinamica. A meno dell^effetto della prima soglia i risul- 
tati che seguono rimangono validi. 


possa essere assimilato a un fascio rettangolare per modo 
che valga la sequenza di fig. 5.14. Naturalmente le perdite 
relative a questa situazione possono essere valutate secondo 
gli andamenti di fig.1.19, infatti l'estrattore a finestra 
mobile, a meno della tecnica di quantizzazione, appare molto 
vicino ad un filtro adattato al segnale di fig.5.14. 

Nell'ipotesi posta, la successione di "1" e "O0" nella 
finestra puo^ essere vista come una sequenza di Bernoulli, 
talche^ la probabilita^ che nella finestra si contino almeno 
M "1" e^ semplicemente: X vo tolot od N un oue 


[ & | c) 9i 9, 


INIZIO BERSAGLIO FINE BERSAGLIO 
m- PRESENZA SM ME 


I| ! 
aÉ.— SETTORE OCCUPATO DAL BERSAGLIO P 
H . 


Fig.5.25 - a) Schematizzazione del rivelatore a finestra 
mobile . 
b) Dati in azimut all'uscita della prima soglia (A) 
c) Contenuto dell^integratore e seconda soglia. 
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' essendo P la probabilita^ che il contenuto di una cella sia 
."l" ed N il numero delle celle nella finestra. 

Se la finestra cade in una zona di solo rumor e 
chiaramente la probabilita^ di falso allarme elementare, per 
1a quale, nell'ipotesi usuale di rumore JU LB e e aS 
all'ingresso del ricevitore, si ha: £9 MP £d 


(5.116) $.- P. - exp(- P jt z "Pu LP TUadlola, 
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dove T e^ il livello della soglia di quantizzazione come de- 
finito in fíig.5.25a). 
Quando la finestra cade in una zona di segnale piu ru- 


more, B- e^ invece la probabilita di rivelazione elementare, 
che puo^ essere posta nella forma: Bi E 
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essendo "s" l^ampiezza del VN UN normalizzata al valore 
quadratico medio del rumore (s-A/Y790) e Q(s,T) l'integrale 
della distribuzione di Rice (v. (1.47)), esteso da T a infi- 
nito. 

Sostituendo dunque a p nella (5.115) la P, data dalla 
(5.116) o 1a PoaN data dalla (5.117),1a stessa Vs. 115) for- 
nisce, nei due casi rispettivamente, la probabilita^ di fal- 
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che competono all'elaboratore per m valori diMeTe 
per un rapporto segnale-rumore (S/N-s^) 

Un^idea dell'influenza dei vari parametri si puo^ trar- 
re dalla fig.5.26 nella quale e^ riportato l^andamento della 
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P, in funzione del rapporto segnale-rumore, con P£4710 7 per 
N-12 e vari valori di M. 


Fig.5.26 - Andamento della Py al variare di S/N. 


Il problema del dimensionamento del rivelatore a fine- 
stra mobile e^ in pratica posto nei termini seguenti: 
e, 1 Jc DECLE S061! - 
x noto N e fissate a priori P a 8 P4, determinare i cor- 
rispondenti valori di T e M perche "s" sia minimo; 


- ovvero, fissati Pta ed "s", scegliere i valori delle so- 
glie perche^ Pp sía massimo. 


Tc T;k1?00 4 ) E 


Si rileva immediatamente che, noto N, per ogni valore 
di M e^ univocamente determinata T una volta fissata la Pea» 
e che, definito T, e^ ancora univocamente determinato il va- 
lore di Py per ogni valore di "s" 

Il problema di rendere minimo "s" fissata che sia la P 
0o, cio! che e^ lo stesso, di rendere massima la P, fissato 
che sia "s", si riduce dunque a scegliere per ogni N un va- 
lore opportuno per M. C I GS SES ISI cU MI LS Lj 

E^ stato dimostrato che il valore ottimo di M dipende 
esclusivamente da N ed in genere questa dipendenza non e^ 
critica. Una relazione spesso usata e^ quella proposta in 
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che e^ valida per Pg,710 2:10 1Ó e pp-0.5:0.9. 
Per valori di P&, piu alti una approssimazione miglio- 


re e^ quella proposta in [13], che poi e^ stata rielaborata 
[5] dando luogo all^andamento di fig. 5.27. 


$2 OR JR A 


! g&, 4 
T ub 
Fig.5.27 - Andamento di M ottimo al variare di N. 


Allora il problema diviene quello di determinare, per 
un certo valore di Peg € quindi di PN (v. (5.118)) il valore 
di T necessario (v. "6. 116)), e per questo valore di T di 
determinare "s" se e^ fissata Pp, o Py se e^ fissato "s", 
dalle (5.119) e (5.117). Iro. To 

Per semplificare le valutazioni/si e^ costruitoJil dia- 
gramma di fig.5.28 nel quale la (5.118) e 1a (5.119) sono 
State riportate assumendo, per ogni N, M-Mo di fig.5.27. 
L^uso del diagramma e^ ovvio: entrando con Pg, e Pp, si leg- 
gono direttamente, per 1^N che si considera, il valore da 
assegnare alla soglia di quantizzazione ed il valore minimo 
di "s" che consente di ottenere la voluta probabilita' di 
rivelazione con la probabilita^ di falso allarme assegnata; 
entrando con P e "s", si leggono il valore di T ed il 
valore di P, che il fissato valore di "s" consente. 

Esaminata la tecnica di progettazione dell'estrattore a 
finestra mobile e^ ora possibile confrontare i risultati di 
sensibilita^ di questo estrattore relativamente all'integra- 
tore non coerente di tipo lineare o quadratico e all^inte- 
gratore coerente. 
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Fig.5.28 - Diagramma utile alla progettazione di un estrat- . ^ 


tore a finestra mobile. 
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In fig.5.29 e^ riportato l'andamento del rapporto S/N 
necessario su singolo impulso per avere una Py70.9 (con 
PggQ710 ) al variare del numero di impulsi integrati (N). 
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Fig.5.29 - Confronto di sensibilita' fra integratore coeren- 
te, integratore quadratico e finestra mobile. 


E^ possibile notare che l^andamento in questione e^, in 
prima approssimazione, parallelo a quello relativo all^inte- 
gratore quadratico. Il confronto tra gli andamenti relativi 
all'integratore quadratico e integratore coerente indicano 
le perdite relative gia' riportate in fig.5.18, mentre e^ 
possibile notare che per N»10 dall'estrattore a finestra mo- 
bile e^ richiesto un rapporto S/N maggiore di circa 1.3*1.5 
dB, che puo. ritenersi quindi la perdita Pe ITE operaio 
con tecnica numerica a doppia soglia. E^ possibile dimostra- 
Fé che detta perdita e^ pressocche^ indipendente oltre che 
da N anche dalla Pea e Pp almeno se si opera con PgQ71079* 
1010, py-0.5:0.9. 

Pertanto e^ possibíle concludere dicendo che la tecnica 
"finestra mobile", talvolta preferita come tecnica di inte- 
grazione in quanto comporta un insieme di circuiti effetti- 
vamente molto semplici, comporta una perdita dell^ordine del 
dB. 

Converra^ ora dare un cenno al comportamento in azimut 
dell^estrattore discusso nel paragrafo che precede. 

Si consideri infatti un bersaglio posto ad una certa 
distanza dal radar, che occupi il settore da 916 a 956 
(fig.5.25b). Nella finestra mobile, per la cella di distanza 
interessata dal bersaglio, si osserva una densita^ di "1" 
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dapprima crescente e poi decrescente, mentre il bersaglio 
entra nel fascio e ne esce. Si tratta di determinare il set- 
tore nel quale il numero di "1" nella finestra resta supe- 
riore al valore della seconda soglia (v.fig.5.25b). 

Si consideri dapprima il caso in cui sia trascurabile 
il rumore fuori dal settore occupato dal bersaglio, vale a 
dire sia nulla la probabilita^ di falso allarme. In tale i- 
potesi, detti: 


A0 il passo con il quale si muove la finestra, pari all^an- 
g£olo di cui ruota lasse del fascio tra due successivi 
impulsi; 

95, l^azimut relativo all'ultimo passo della finestra in 
corrispondenza del quale la finestra stessa cade ancora 
tutta nella zona di solo rumore; 

0. l^azimut per il quale il numero di "1" nella finestra 

supera per la prima volta il valore M della soglia (ini- 

zio bersaglio); 

e l^azimut per il quale questo numero ridiviene minore del 


E 
valore della soglia (fine bersaglio) 
Lr 
Si puo^ porre evidentemente: E?I*»1o] 1o [21o]2]112 |o £ [o Je] 6 o 6 ool 
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s 0s, 
essendo k e h due numeri interi per i quali valgono le limi- 
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Il settore nel quale il bersaglio appare presente si e- 
stende dunque dal passo k al passo h contati a partire da 9 
ed all'azimut del bersaglio si attribuisce una misura: 
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essendo invece: 


8 7 9, 4E 6.0 4g AO 
mo 2 [9] [9] 


il suo valore effettivo. 

I valori di k, h e quindi di m dipendono dalla parti- 
colare successione di "1" e "O0" che appare nella finestra, 
ed il comportamento del rivelatore nel senso che si sta esa- 
minando e^ quindi completamente descritto dalle distribuzio- 
ni p(k),p(h) e p(m) determinate dalle probabilita! con le 
quali le possibili successioni si presentano. 

Nel caso in oggetto ricordando gli andamenti di fig. 
5.25, gli andamenti di p(k) e p(h) saranno simmetrici in- 
torno ad N ed il valore medio si spostera/ verso i bordi 
della finestra al crescere del rapporto S/N. In fig.5.30 
sono riportati dei particolari andamenti di p(k) e p(h). 
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Fig.5.30 - Andamento di p(k) e p(h). 


Naturalmente assumeranno particolare importanza gli an- 
damenti dei valori medi e della g delle distribuzioni di cui 
sopra; di questi ultimi alcuni andamenti sono riportati in 
fig. 5.31. 

Converra/ ora porre in relazione i risultati della ac- 

[eer angolare ottenuti, con quelli possibili secondo 


criteri di stima ottima come posti nel cap.3 e riassunti 
nella (3.32). : : 

^ . In realta^ la (3.32) e^ stata specializzata per diversi 
tipi di antenne ed una sua valutazione (che poi si riduce 
alla valutazione di K) e^ stata effettuata da Swerling [19], 
valutando la stima ottima (limite di Cramer-Rao) per un dia- 


d Quson 0g.- aida e" 


355 


- e?/2.9? 
gramma di antenna a due vie di tipo gaussiano (e 2m 
Detto N, il numero di impulsi emessi quando il fascio 
percorre un angolo 2:0,, l'energia globale e* pari a E*N 
(dove E e^ l'energia sü singolo impulso ricevuta nelle conl 
dizioni di puntamento ottimo) e la (3.32) puo^ essere ri- 
scritta Ri E : 
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Fig.5.31 - Andamenti del valor medio e delia deviazione 
standard di p(k) e p(h) al variare del rapporto S/N (va- 
lutato su semplice impulso). 
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In fig.5.32 e^ riportato l^andamento normalizzato di A0, 
ossia l'accuratezza normalizzata: 


(5.125) A9 Ne L: 
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Per l'estrattore a finestra mobile si ha un errore nel- 
la misura angolare che puo^ essere scritto per un confronto 
con la (5.125) (v. (5.123)): 


?n 91 
gr 


(ipotizzando g, e c, indipendenti) ed alcuni suoi valori, 
dai dati di fig.5.31, sono riportati in fig. 5.32. 
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Fig.5.32 - Andamento dell^accuratezza angolare normalizzata 
al variare del rapporto S/N su singolo impulso. 


In definitiva con la tecnica a finestra mobile si e^ a- 
vuto un peggioramento nella accuratezza angolare dell^ordine 
del 20-25Z e questo risultato puo^ ritenersi di tipo genera- 
le anche per l'integratore video e per gli estrattori bina- 
ri, che verranno proposti nel paragrafo che segue. In real- 
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ta^ converra. osservare che operando una media fra primo ed 
ultimo superamento per la finestra mobile si ha una piena 
simmetria, cosa che non sussiste nell'integratore video, e 
negli altri che verranno indicati nel seguito, dove all^er- 
rore dovuto ad un finito rapporto segnale/rumore deve essere 
aggiunto un errore di polarizzazione (bastera^ pensare alla 
soglia decisionale posta dopo la struttura di cui allo sche- 
ma di fig.5.21 ed alla relativa evoluzione in azimut). 
Dall^andamento di fig.5.31 sembrerebbe che l^errore an- 
golare rimane costante (se non addirittura diminuisce) per 
bassi valori di S/N. Cio^ in realta^ e^ dovuto al fatto che 
gli andamenti di fig.5.31 sono condizionati alla presenza 
del segnale, mentre la stima azimutale che conduce alla 
(5.124) e^ realizzata indipendentemente dal valore di S/N. 
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Fig.5.33 - Andamenti di Ta;,me, O, e O. al variare della se- 
conda soglia. 


Converra/ ora dare anche gli andamenti di mi, me, Os: 
e c. al variare di M, infatti al diminuire di M l'errore si- 
stematico di posizione angolare media puo^ ridursi, qualora, 
ad es., la lettura in questione venga effettuata solo sul 
fronte di salita (mi), per modo da poter essere pronti ad 
una lettura successiva angolare (incremento della risoluzio- 
ne angolare); ossia dall'andamento di fig.5.33 appare imme- 
diato come in talune applicazioni conviene variare la secon- 
da soglia per ottimizzare le precisioni angolari invece del- 
la sensibilita". 

L^entita^ della perdita al diminuire di M puo^ essere 
valutata considerando il fatto che tutto corrisponde ad un 
con N,; e che puo^ essere calcolato da andamento g- 
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5.27, in altre parole il numero di impulsi integrati appare 
diminuito, con la conseguente perdita data dal rapporto 10 
log N/N,. Converra^ anche osservare che una variazione sen- 
sibile ài M comporta un^analisi di piu^ campioni in angolo, 
quindi un incremento in Pp» che a questo punto appare imme- 
diato valutare. 

A titolo di esempio si consideri N-12 ed a Mor -6 (v. 
fig.5.27) si sostituisca M-3. Dagli andamenti di fig.5.26 si 
osservera^ una perdita di circa 1.5 dB, mentre il valore di 
N corrispondente a M-3 e^ addirittura 5(781); allora ci si 
doveva attendere una perdita di ^3 dB. In realta^ tutto av- 
viene come se si potesse fare nel fascio un doppio esame di 
zone scorrelate per cui se sul singolo esame si ottengono 
valori di Pp e Pea dell^ordine 


Pta - 10 


pQ, " 9,8 


per un doppio esame (considerando la probabilita^ di errore 
al di sotto di una certa soglia) si ha: 


Fig.5.34 - Andamento del rapporto S/N necessario ad ottenere 
uno specificato valore di Pp al variare della seconda so- 


glia. 
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che riportate sugli andamenti di fig.1.16 (si consideri la 
Scarsa influenza della modesta variazione di P 3) danno ra- 
gione di un incremento di circa 1.5 dB, tale da giustificare 
gli andamenti di fig.5.26. Ragionamenti non molto dissimili 
dovranno essere fatti per considerare il caso di aumento di 
M, infatti bastera/ pensare all'inserzione nel fascio di 
celle di solo rumore; naturalmente per M-N non sara piu^ 
possibile rivelare una sequenza per ipotesi rettangolare. 

In fig.5.34 sono riassunte alcune situazioni che in 
larga massima sono estendibili ad altre. In ordinate sono 
riportati gli S/N necessari per ottenere le P, specificate e 
quindi l'entita^ delle perdite e^ immediatamente valutabile. 

In fig.5.35 e^ inoltre riportato per ogni valore della 
Pea voluta il corrispondente valore di P, per diversi valori 
at M di cui in fig.5.34. Gli andamenti del tipo di quelli di 
fig.5.34 possono essere utilizzati per ottimizzare M tenendo 
presente anche P, che e^ possibile voler minimizzare per di- 
minuire il "rate" dei segnali in ingresso all'estrattore. 

Naturalmente sara/ possibile a questo punto analizzare 
diversi altri estrattori che possono operare senza memoriz- 
zare tutti i dati (alle varie distanze) contenuti nel fascio 
di antenna, operando in altre parole con tecniche ricorsive 
che possono considerarsi un evvicinamento all'integrazione 
video. 
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Fig.5.35 - Andamento della P, al variare di P per diversi 
N fa 
valori di M. - 


5.15. Cenni sulla tecnica ad accumulazione e a "success run^ 


La tecnica binaria o numerica (a 1l bit) puo essere an- 
che applicata utilizzando una schematizzazione che ricorda 
l'integratore video. Il segnale video quantizzato a due li- 
velli e^ inviato ad un contatore tipo "up-down" che, operan- 
do in azimut, accumula una quantita^ fissa à se l'ingresso 
e^ a livello alto (eco probabilmente presente), e sottrae u- 
na quantita/ fissa B se il livello e^ basso (eco probabil- 
mente assente). 

In questo modo livelli bassi cancellano una memoria di 
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livelli alti; l'^accumulo e^ memorizzato nel suo valore cor- 
rente per ogni cella in distanza, detto accumulo e^ il ri- 
sultato della elaborazione aà-f. degli "sweep" precedenti. 

Viene pertanto segnalata presenza di segnale, quando 
l^"accumulo" raggiunge una soglia (numerica) M, analoga a 
quella prefissata per la "finestra mobile". 

Una volta raggiunta detta soglia, e^ possibile riporta- 
re a zero il contatore con due tecniche. E^ possibile infat- 
ti decidere finito il bersaglio, quando si succedono N, zeri 
o livelli bassi [14] o anche, senza accumulare la successio- 
ne di sweep (sempre a un bit) corrispondenti a N, zeri, e^ 
possibile cambiare i valori di a e/o $8 (dopo aver raggiunto 
M) (nel senso di aumentare 8), per modo da raggiungere fa- 
cilmente la "decisione di fine bersaglio" [15]. 

D^altro lato l^accumulatore puo' essere limitato a M, 
impedendo che il conteggio stesso superi questo valore. 

Il valore di M anche in questo caso non e^ critico in 
quanto indipendente dal rapporto segnale/rumore e poco di- 
pendente da P,,, esso in prima approssimazione puo essere 
ottenuto moltiplicando il valore M del paragrafo che precede 
pera. 

Poiche^ lo stato dell^accumulatore in ogni istante del 
conteggio dipende solo dallo stato precedente del conteggio 
e dal contenuto della cella in distanza in esame, il sistema 
puo^ essere ottimizzato secondo una catena di Markov, del 
tipo di quella riportata in fig.5.36 (per la seconda tecnica 
di scarica). 

L^ottimizzazione condotta in [14] e [15] ha portato a 
definire in fase di carica i pesi a-2*3, B- -1; mentre per 
la scarica e^ parso conveniente usare una sequenza di 3*5 
zeri o dei nuovi pesi del tipo a-2, 8- -4. 


[LN 


Fig.5.36 - Grafo di stati per la valutazione dell^accumula- 
tore: p - probabilita^ di un livello alto in ingresso; q - 
probabilita^ di un livello basso in ingresso. 
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La fase di carica viene ottimizzata tenendo presente la 
sensibilita^ del sistema ed e^ stato dimostrato che una tale 
tenica ha portato ad una ulteriore perdita di 0.2-0.3 dB re- 
lativamente alla finestra mobile; la scelta delle sequenze 
di zeri o dei pesi in fase di scarica potra^ essere condi- 
zionata dalle prestazioni richieste in azimut. 

In particolare e^ necessario dover tener presente di- 
verse esigenze nell'analisi dell^elaborazione in angolo: la 
precisione in angolo dell'eventuale bersaglio e la conse- 
guente risoluzione e quindi la necessita" di avere una pro- 
babilita^ molto bassa che un determinato bersaglio si "spez- 
zi" in piu/ di un bersaglio (sempre in angolo). Tutte queste 
problematiche ottimizzate per i radar di avvistamento (dove 
l'uso di tali tecniche e^ parso particolarmente convenien- 
te), ha portato alla definizione delle modalita^ di scarica 
come sopra indicate, evitando una scarica troppo rapida ed 
anche una troppo lenta. 

D^altro canto e^ possibile osservare che le modalita^ 
di funzionamento sopra richiamate, possono spesso consiglia- 
re di definire l^azimut del bersaglio sulla base della fine 
azimutale del bersaglio stesso, piuttosto che sulla media 
fra azimut iniziale e finale, riducendo in tal modo l^errore 
medio (di polarizzazione) che poi e^ funzione del rapporto 
segnale/rumore, che nell'accumulatore si aggiunge all'errore 
dovuto alla varianza. 

Un diverso modo di affrontare il problema della inte- 
grazione in forma numerica, e^ quello possibile ricorrendo 
all'analisi di particolari "run" o eventi. La macchina che 
nasce va sotto il nome di success-run [16], [17], [18]. 

Vi sono in realta^ eventi che hanno un^alta probabili- 
ta^ nella regione di rumore ed una bassa nella regione di 
segnale e viceversa. Allora e^ possibile scegliere un evento 
che abbia bassa probabilita^ di verificarsi nella regione di 
segnale e contare per quanti passi esso non si presenta; 
quando il numero di detti passi supera un certo valore pre- 
disposto allora e^ possibile asserire che il bersaglio e^ 
presente. 

In [18] e^ stato analizzato in particolare il caso che 
l'evento possa essere considerato una successione di tre ze- 
ri e si tiene conto degli eventi che si "ricoprono". 

La schematizzazione che segue in questo caso mette in 
evidenza la problematica in esame: 


"Step" in azimut : 1234567891011 12 13 14 
Superamenti 13 soglia: 0100000101 101 0 


Stato contatore $ 0012300012 3.4 5 6 
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Infatti la prima riga indica il numero della traccia 
cui ci si riferisce, la seconda il contenuto della cella e 
la terza il numero segnato dal contatore degli eventi. 

Allora il singolo stato del contatore puo^ essere an- 
cora descritto in termini di catena markoviana, in quanto lo 
stato del contatore in ogni istante dipende solamente dallo 
stato dell'istante precedente e dalla presenza in ingresso 
di uno "O" e di un "1". 

In fig.5.37a) e^ riportato il grafo di flusso e in fig. 
5.37b) la relativa matrice di trasmissione. 


5) 


gg 1 21! 22 31 32 33 41 42 43 A A 


v 
[^] 
EGENLNMINELEME 


Fig.5.37 - Schematizzazione di un "Success-run" [16] 
a) grafo di flusso 
b) matrice di trasmissione. 


Ogni sequenza di tre zeri riporta il contatore nello 
stato di zero e l'arrivo di un "1" lo riporta sulla colonna 
principale, cancellando ogni ricordo degli "O" precedenti. 

Se il conteggio supera 4 il contatore viene a trovarsi 
in uno degli stati A,A' e A" che indicano la presenza del 
bersaglio. L'analisi in [16] e^ stata condotta valutando: 
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-  ]la probabilita^ di falso allarme e rivelazione come fun- 
zione dei parametri caratteristici sia del radar che del 
rivelatore; 

- le perdite come incremento del rapporto segnale/rumore 
utile alla rivelazione rispetto ad un integratore a fi- 
nestra mobile. 


Anche con questo tipo di estrattore la Pta puo essere 
valutata considerando il raggiungimento di distribuzioni 
stazionarie per gli stati di cui in fig.5.37a); la p (e 
quindi q-1-p) andra^ considerata come la probabilita^ che il 
solo rumore superi la prima soglia (che poi e^ oggetto di 
ottimizzazione) secondo la (5.116). 

Per quanto riguarda la probabilita^ di rivelazione, 
questa puo essere definita come il complemento ad uno della 
probabilita^ di quei cammini che, negli N passi che si con- 
Siderano, non arrivano mai in A o A^ o A", partendo da una 
certa configurazione iniziale (in luogo di p in questo caso 
dovra^ essere considerata la (5.117)). 

Il problema dell^ottimizzazione riportato in [16] e^ 
consistito pertanto nello scegliere T, N, (o numero di zeri) 
ed M onde rendere massima la Pp» una vofta fissati N,Pca ed 
il rapporto S/N. 

Naturalmente per ogni N, fissato N, ed M, T sara/ fun- 
zione della P richiesta. Le coppie ottime N, ed M sono 
(2,5), (3,7), (5,9) e non influenzano, in modo significati- 
vo, la sensibilita^, cosi^ che la loro scelta definitiva 
puo^ essere riservata alle valutazioni inerenti il comporta- 
mento in azimut. Per quanto riguarda le perdite e^ possibile 
dimostrare che l'estrattore "success-run" comporta una ulte- 
riore perdita dell^ordine di 141.5 dB rispetto alla "fine- 
stra mobile". 

Un tale tipo di estrattore, pur presentandosi interes- 
sante da un punto di vista concettuale, non sembra presenta- 
re dei vantaggi rispetto a quelli descritti in precedenza. 
D^altro canto oggi si usa spesso come integratore binario la 
moving-window poiche^ il problema della memorizzazione di 
dati digitali puo ritenersi completamente risolto, per 
l'alto grado di integrazione della componentistica in que- 
stione. 
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5.16. Applicazione del criferio della massima verosimiglian- 
za nel caso di intégrazione non coerente 


Il problema della integrazione non coerente dei segnali 
radar come posto nel par.5.10, puo essere rivisto facendo 
riferimento ai criteri |posti nel par.4.2. 

Assumendo che il sape Sia costituito da v impulsi 
indipendenti con inviluppo ro... Ty, definiti dalle 
distribuzioni (1.34) o (1. 54) iH seconda sia presente o meno 
il segnale), il problema consiste nel determinare se questi 
impulsi sono dovuti al segnale piu/ rumore o al rumore solo. 
Ritenendo i vari impulsi indipendenti, la densita^ di proba- 
bilita/ (dell'inviluppo) degli N campioni indipendenti di- 
viene nel caso di assenza del segnale (condizionata alla 
presenza del solo rumore N): 


» -* 
(5.127) PG - T acp d] 
1-L - 


dove q(r) e^ data dalla (1.34). k Coro] 
Nel caso invece il segnale sia presente si ha: 


v 
(5.128) P[Y|CSEN)] 7 mJ q,Cri) 
ied ^| 
- AR, 
dove qs(r) e^ data dalla (1.54);" "— 
Il rapporto di verosimiglianza (4.1) (dal rapporto fra 
le (5.128) e (5.127) diviene (per le (1.34) e (1.54)): 


2L 


2 y 
. pIY|GGN)] |. -v.s^, yz 
(5.129) L(Y) 7 ES -e I a s Y2/c] 
p(Y [N) «] ? 


Ora il criterio della massima verosimiglianza consiste 
nel confrontare L(Y) con una soglia, che converra^ chiama- 
reA; allora la (5.129) diviene 


2 y jer ioi 1 
(5.130) e"'9.p I[r,s "2/o]2A^ 00 &upuot 
i-1 0" 2 


9E. 7 Tapunan i logaritmi, da^ luogo alla 


Ajes -2 
366 C» -Z 4) 
i E 
(5.131) l in X rs /2/0]31n3 * n rm M 
i-1 / 


L^aver operato il logaritmo della (5.130) ha comportato 
una semplificazione, senza ledere il significato dalla dise- 


guaglianza avendo operato con leggi monotone. 
La (5.131) puo' ulteríormente essere semplificata ri- 
correndo agli eiribugpt delle |Bessel t uir 


rumore e^ poanibile scrivere: : 


SG gpodPh y 2 1. £- o qaa * f— 


&/mny? 


e quindi la (5.131) diviene GO Sod tollas e, olo. 
2 v» r? rd 
i s 2 i 2 n Q/ 
(5.132) |l 12A tb org VA boua 
c? ie 4 H il i- 2 


uindi si e^ giunti all'integratore di tipo quadratico. 
Nel caso invece si operasse con alti rapporti segnale- 


rumore (v. seconda relazione della (1.49)): 


» 1 
I (z) * i: — 1n I (2) "^ z - 5 lnz-ln /27'vz 
is Y 27z 9 2 
la (5.131) diviene allora: & (i y)e y gut y ec. 
y Y» V iC x PPS D LUQU 
s 
B.ox 7N ES Lh x 
P itl ^3 orale 
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e quindi si e^ ottenuto l^integratore lineare. 
Tutto cio e^ valso a c ri criteri di 


ottimizzazione portano in genere a risultati non discosti. 


5.17. Soglia adattiva dopo integrazione 


Dopo aver realizzato una integrazione non coerente, in 
conformita/ alle tecniche descritte nei paragrafi che prece- 
dono, potra^ essere disposta una soglia adattiva, qualora 
non si sia raggiunta la condizione CFAR. 


Onde dare un cenno della applicabilita^ delle tecniche, 
di cui nel capitolo che precede, ai segnali in uscita dal- 
l'integratore, converra/ distinguere fra i casi di integra- 
tore binari (che operano su segnali quantizzati ad un bit) 
ed integratori che operano in dinamica (eventualmente su se- 
gnali analogici). 


Nel caso di: M. s /^ zu 
am — NN C du 
i- bz IX 1 
a) integratori binari l'a. - — K^/I1MWN 
—Ó— ———O —— — ( -[ 


La prima soglia, si e^ detto, e^ responsabile della Peta 
in uscita. 
D^altro lato l'analisi nei paragrafi che precedono e^ 


stata condotta nsiderando che i segnali in azimut siano 
scorrelati; questa ipotesi in ^ soddisfatta, 
basta pensare ad un residuo di clutter (SIstrIbuito e sta- 
zionario) che, come e^ stato detto piu! volte, e^ un fenome- 
noda banda sStrefta. . — .— 0 e RT 


Allora se radar interessa zone con segnale scorre- 
lato in angolo e poi zone con forte correlazione la condi- 


tore guadagna sul clutter cosi^ come sul segnalej 

| —Ír tenu HI dismEPG n autopUCt ORE realizzare la 
prima soglia non sara/ in genere valida, infatti questa po- 
trebbe adattarsi a varie potenze di clutter, ma operando in 
distanza non potra. adattarsi alle varie correlazioni. 

In realta/ l^elemento che guarda la correlazione e^ 
l'integratore, quindi la soglia adattiva dovrebbe essere la 
seconda, ma questa soglia non e^ modificabile senza alterare 
l'intera filosofia di progetto. Qecchi' 

Per questo tipo di integratore, che in realta^ mal si 
presta a disporre una condizione CFAR con ingressi correla- 
ti, l^unica azione possibile potrebbe essere quella di ope- 
rare ad anello chiuso. In altre parole un eventuale aumento 
della Pg, in uscita potra^ essere letto dal calcolatore, che 
in genere segue l'estrattore. Ammesso che questo calcolatore 
Sopporti il "rate" dei dati di ingresso, esso stesso potra^ 
disporre di alzare la prima soglia cosi^ da cercare, even- 
tualmente in "scan" successivi di raggiungere il CFAR. 

Ne nasce un sistema controreazionato, di tipo non li- 
neare che avra^ problemi di transitori; una tale tecnica in 
genere non e^ consigliabile sia per la sua efficacia, sia 
anche perche compromette la separazione naturale che esiste 
fra elaborazione di segnale ed elaborazione di dati. 

Il problema si presenta in modo diverso per: 


COueotud»s uu mc 


: Eb. 


NY 


AMA vé uu meon! 
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b) Integratori in dinamica 


Per rendersi conto qualitativamente di questa problema- 
tica converra^ ritenere che, qualsiasi sia il modello del 
clutter o rumore, dopo integrazione (converra^ limitarsi a 
quella non coerente) si tendera^ a una distribuzione di tipo 
gaussiana (per un numero di impulsi sufficientemente alto). 
In realta^ converra^ pensare l^integratore come un disposi- 
tivo che opera una media, pertanto, fissato il numero N di 
dati oggetto della media, il suo valor medio tendera^ ad 
essere indipendente dal grado di correlazione degli stessi 
dati. 

Cio non e^ vero per la varianza della distribuzione 
dopo la media, che in realta^ all'aumentare del grado di 
correlazione, aumentera^ come se gli impulsi mediati fossero 
minori. Se ad es. e^ possibile ritenere che gli N impulsi 
siano correlati a gruppi di M allora, detta c^ la varianza 
del process di ingresso, dopo media la varianza diviene 

/ (N/M)2M-*o* /N. 

Allora il disporre di un sistema, che stimi solo il va- 
lore medio, non consentira^ l^ottenimento del CFAR. 

Sara^ pertanto necessario disporre una soglia adattiva, 
dopo l^integratore analogico,-che stimi sia il valore medio 
che la deviazione standard (v. ad es. la quinta delle 
(4.5)). Te Ka uc «m, 

In realta la valutazione di un sistema a soglia adat- 
tiva dopo integrazione si presenta piuttosto complessa nella 
sua analisi. Infatti la soglia potra/ essere stimata sia va- 
lutando cio^ che succede in distanza, sia prendendo anche i 
var ibuti t. Naturalmente nell^ambito delle 
dimensioni del fascio (o anche numero N di impulsi sul ber- 
saglio) i vari segnali saranno correlati all^uscita dell'in- 
tegratore, allora in azimut converra^ prendere solo i segna- 
li corrispondenti a uno su N sweep. 

Considerando un rumore gaussiano indipendente da sweep 
e sweep e quindi operando con un integratore di tipo quadra- 
tico (integrazione dopo rivelatore quadratico) in [19] sono 
state valutate le perdite per un "autogate" di tipo AND che 
operi appunto dopo integrazione, su n celle solo in distan- 
za. 


Le perdite che si ottengono sono di molto inferiori a 
quelle di cui in fig.4.22.9kod.ob 

Per rendersi conto di questo fatto sara^ sufficiente 
pensare che dopo integrazione le distribuzioni tendono ad 
avere un alto rapporto valore medio/deviazione standard, 
quindi un piccolo guadagno G (v. fig.4.13) consentira" di 
ottenere la condizione CFAR: piccolo valore di G implica un 
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modesto contributo di fluttuazione sulla soglia e quindi 
modesta perdita. 

In fig.5.38 sono riportate da [19] le perdite in fun- 
zione del numero di celle integrate (N), per diverse celle 
in distanza (n)j Dette perdite sono praticamente indipenden- 
ti dal tipo di modello del bersaglio usato (fluttuante e non 
fluttuante) e dal valore di P,. 

Tutto cio^, a dimostrare che dopo integrazione in dina- 
mica, gli "autogate" potranno essere usati, infatti danno 
luogo a modeste perdite, inoltre le tecniche di stima (v. 
stimatore di soglia di fig. 4.2) dovranno essere opportuna- 
mente studiate qualora si volesse tener conto anche di even- 
tuali segnali di clutter correlati in azimut. 


AC/N) | ag 


l . 10 100 


Fig.5.38 - Andamento delle perdite dovute all^uso di una so- 
glia adattiva (che opera una media su n celle in range) dopo 
integrazione su N impulsi. 


5.18. Cancellazione in ambiente non gaussiano 


Il problema della cancellazione del clutter in ambiente 
non gaussiano e^ divenuto negli ultimi anni sempre piu/ im- 
portante, infatti, nei moderni radar,'si lavoraquasi sempre 
con alte risoluzioni. 

In realta^ allo scopo converra' fare riferimento per il 
clutter al 


a) modello K [20] 


secondo il quale e^ stato verificato che un clutter puo es- 
sere modellato nella sua variabilita^ nel tempo con due com- 
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ponenti indipendenti, con differenti tempi di correlazione, 
che contribuiscono insieme a realizzare la distribuzione di 
ampiezza. 

La componente a fluttuazione veloce, che spesso e^ i- 
dentificata dalla variazione della interferenza fra i vari 
"scatter", ha un tempo di correlazione (per il mare) del- 
l'ordine di 10 ms e puo^ essere decorrelata da impulso ad 
impulso operando in agilita^ di frequenza. La componente a 
fluttuazione lenta che puo^ essere associata all'insieme 
degli "scatter", ha un tempo di correlazione dell^ordine del 
secondo e non e^ affetta dalla agilita^ di frequenza. 

Al fine di descrivere questo fatto analiticamente la 
nuova variabile modellante il clutter nella sua variabilita^ 
potra^ essere descritta dal prodotto delle due variabili in- 
dipendenti: 


(5.133) x-7y*'z 
dove 


y ha un lungo tempo di correlazione 
Z e^ decorrelabile dalla agilita^ di frequenza. 


La densita/ di probabilita^ di x e^ allora data facil- 
mente dalla: 


(5.134) p(x) » Ino . p, CD I 


dove 
p1G) e^ la d.d.p. di y 
P5(z) e^ la d.d.p. di z valutata per z - 3 


Operando con agilita^ e^ possibile ovviamente mediare z 
ed ottenere informazioni su y. ^ 

Da analisi sperimentali e^ stato ottenuto che la compo- 
nente a lungo tempo di correlazione puo^ essere modellata 
con la "chi": 


P ndlia -: 
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dove v dipende dai parametri stessi che definiscono lo stato 
del clutter, mentre la P5(z) e^ una distribuzione Rayleigh 


DTI 


di valor medio "y". 
Dalla eq.(5.134) si ha allora per la x la d.d.p.: 


(5.136) (x) » E T ) Ky (x) 
dove 


K.(.) e^ la funzione di Bessel modificata 
V e^ il parametro di forma 
b e^ il parametro che indica la potenza. 


Sulla linea del modello sopra introdotto e^ possibile 
ora ottenere la valutazione di cancellazioni in ambiente non 
gaussiano. 

Peraltro considerando anche le difficolta^ analitiche 
e^ spesso preferibile ricorrere ad una diversa modellizza- 
zione; e^ possibile infatti introdurre un 


b) modello a frequenza intermedia (IF) 


In realta^ si ricordera^ che il processo Rayleigh puo^ 
essere realizzato tramite due componenti gaussiane con valor 
medio nullo, la cui rivelazione conduce appunto alla Ray- 
leigh. Allora e^ ile approssimare (in media ualsiasi. 


distribuzione di ampiezza, modulando contemporaneamente le 

varianze delle due componenti gaussiane con una variabile 

n particolare e^ evidente che se P, e^ di tipo log- 

normale (LN) (cui peraltro ci si riferira' nel seguito), 

l'uscita rivelata r(t) in media puo essere approssimata 

ancora da una LN e cio specialmente per alti valori di c,. 
D'altro canto dando un opportuno tempo di correlazione abe 

la variabile P, e^ possibile generare ogni variabilita^ nel 

tempo del fenomeno descritto dal modello e quindi condurre 

opportune analisi ad es. sulla cancellazione di un MTI. 
Considerando infatti lo schema di fig.5.39, x ed y sono 

le componenti in fase e quadratura di un processo gaussiano : 54 

(ric. fig.1.13) con varianza unitaria e valor medio nullo. A P" 

rappresenta il segnale utile (ric. . e z (generata dal 


filtraggio di una variabile z^ ancora gaussiana) e^ una va- 
riabile gaussiana aleatoria con valor medio nullo e varianza 


Ro» che e^ modificata attraverso un dispositivo non lineare 
con legge esponenziale (al fine di ottenere la Es con d.d.p. 
LN) e quindi da un fattore di guadagno a. AÍETTEEX UC 
epe v 
(A39). 6): v) « e) -]x€) « P] Goat e y 6) vod 8-m« Y 
N ! - »4 f£ 
z() | £o 
e| ——Oo 
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Fig.5.39 - Modello a IF. 


Quanto sopra puo essere posto analiticamente nelle re- 
lazioni di immediata comprensione: 


"b 1 -z? [2R 7 
(5.137) ( p(z) » e o YWQUA | 


2TR S NIE e Semi 


[*] 


P 2 a.e* — dP - a.e^dz — 
c c 


(5.138) Tw. el. 
80, 7». .Se- gU f de LM 
da cui à j Aca 
2 
" -[1n (eI /89,21 
(5.139) q(C.) - e 
2Y2T7 p" P. " : 
| 1 ym nir 
dove , 2l ER P xa) 1. j 
a me meu de 
a -2P 
em 
fs - 


ossia la varianza di z determina il fattore di shaping 81 
———————————— S ————— 


della distribuzione LN, mentre il guadagno "a" determina i1 


valore mediano ossia il termine di potenza di P.. 


373 


A questo punto e^ possibile valutare la distribuzione 
media dell^inviluppo r (v. fig.5.39) tramite la relazione 
SES Rpe e 2 8 E I LIES - 


r / K 4X. P 
co Y 2P | s 

(5.140) p(r) - J 2-hBoce— ap d db 
o c G 


infatti si tratta di di un-processo-Rayleigh modulato da P 


Da un/analisi della (5.140) [21] e^ stato possibilé ap- 
prossimare la p(r) con una LN (v. tab.2.7) che pero. non ha 
lo stesso fattore di "shaping" della (5.139). Infatti ese- 
guendo un confronto in termini di P media ed utilizzando 
la terza delle (4.5) ossia determinando la soglia con la se- 
guente espressione: 


(5.141) Tz K,/m, 

e^ stato dimostrato che la d.d.p. LN approssimante la r di 
fig.5.39, essendo P. definito dalla d.d.p. (5.139), ha un 
fattore di shaping: 


(5.142) Bosg. 5 


o 
id 19^ 


Fig.5.40 - Andamento della Pga4 media 
modello IF 
-—————— d.d.p. LN 
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In realta^ il confronto in termini di P a media (Pgg e^ 
riportato in fig.5.40, da questi andamenti facet e^ stato 
possibile ricavare la validita^ della (5.142). 

In [21] e^ stata effettuata anche la valutazione delle 
curve di rivelazione, calcolando 1a 


vo [fT 

(5.143) Po 2-1- | J q, Cr) L2 q(P,. ) -dr.dP. 
o ^o 

dove 


q, C) e^ definito dalla (1.54) 


qC,) e^ definito dalla (5.139) 


Confrontando gli andamenti ottenuti dalla (5.143), con 
quelli relativi al caso gaussiano (v. fig.1.16), sono state 
ottenute le perdite nel caso di rivelazione in ambiente non 
gaussiano che sono riportate in fig.5.41. 


001 0.1 05 0.9 0.99 
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Fig.5.41 - Perdite in sensibilita^ al variare della probabi- 
lita^ di rivelazione. 
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Definito pertanto il modello del clutter nella sua di- 
stribuzione di ampiezza, allora dovranno essere valutate le 
caratteristiche di 


c) cancellazione 
In realta^ l^andamento azimutale del clutter e^ in 


qualche modo legato alla caratteristica del filtro H(jv) 
(che potra^ essere determinata da indagini sperimentali) di 


fig.5.39. E^ possibile peraltro fare delle ipotesi o consi- 
derare P, estremamente correlato (banda stretta di H( jo), 


oppure ammettere una notevole variabilita^ in P, (banda 


larga [7] in accordo con le considerazioni di cui 
nella zione del modello K. 


^X i8bc. 
, C £o lnato deut, x à fonlituuh 
cot Loto 


Fig.5.42 - Diagramma a blocchi della tecnica di cancellazio- 
ne. 


In ogni caso il problema si presenta come schematizzato 
in fig.5.42; nel seguito si riterra^ lo MTI costituito da un 
semplice o doppio cancellatore. 

Nel caso che P, sia descritto da un fenomeno a banda 
stretta, allora P, stesso puo essere ritenuto costante du- 
rante l^azione di cancellazione. 

In particolare pensando in ingresso al cancellatore 
presente un clutter (il valore della sua potenza sara^ anco- 
ra P.) ed un rumore (potenza P ), in ogni istante la d.d.p. 
in uscita dai cancellatori sara" gaussiana e quindi: 


E " 2c 
(5.144) Pea - | El e dr 
T 
u 


dove (v. (5.13) e (5.14)): 
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2 Fa 
(5.145) o 7G — 


u IF ii: dc^ 


e^ la potenza (clutter piu^ rumore) in uscita dai canceila- 
tori. 

Si ricordera^ che G vale 2 per un semplice cancellatore 
e 6 per il doppio. 

Considerando che P, e^ una variabile aleatoria con 
d.d.p. LN la (5.144) puo' essere mediata al variare di Pe: 


" [::] 
(5.146) B. 7 [. Pg, «q(P,) d P, 


dove q(C.) e^ definito dalla (5.139). 


Normalizzando T alla potenza in uscita media (s?) e^ 
u 


possibile ottenere per la P a una espressione che e^ in- 

dipendente da G (guadagno dello MTI), ma ovviamente e^ fun- 

zione della IF, del rapporto potenza media del clutter a ru- 

more P./P, e ovviamente dic (per c, -0 si ottiene la 
» & & 


distribuzione di Rayleigh, e la condizione CFAR e^ facilmen- 
te assicurata). 
La (5.146) puo^ essere allora riscritta: 


- - E S 
(5.147) P, il D ad (1^) : 
T 4-0 - exp(2v2c x-2gd ) 
T &i 8&1 
I4 ———M——-———1 
n 


sz l 
[97 gg * 11) dx 
n 


avendo fatto le seguenti posizioni: 


x - 1n(P./P, )/27 2 0. : 
E 
T^ - T/(2:G(u, * E 
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Dalla (5.147) si vede che Pea dipende da RE. e che la 
condizione CFAR puo essere ottenuta solo usando tecniche a- 
dattive se non e^ possibile cancellare fortemente il clut- 
ter. 

Valutando la (5.147) in funzione di T^ e confrontando 
il risultato con là P ottenibile (sempre al variare della 
soglia normalizzata alta radice della potenza (v. (5.141)) 
nel caso di d.d.p. Rayleigh e LN e^ stato possibile notare 
quanto segue: 


s quando la cancellazione (IF) del clutter e^ tale da ri- 
durre il clutter stesso sufficientemente sotto al livel- 
lo del rumore la d.d.p. di r di fig.5.42 approssima la 
Rayleigh (come doveva essere) e la condizione CFAR e^ 
semplice da ottenere; 

. al crescere dei residui in uscita dal cancellatore la 
d.d.p. di r e^ approssimabile da una LN, il cui fattore 
di forma (9S4) e^ appunto funzione dei residui stessi. 


In particolare in fig.5.43 e^ tracciato l^andamento di c 
al variare del rapporto rumore (G*P "m a residui di clutte? 
(G*P. /IF) per diversi valori di oc,. 


-U 0  d6 —0 10 20 30 A0 
-10 log (F./P4) 10log(IF) dB 


Fig.5.43 - Andamento del fattore di forma di una LN che ap- 
prossimi la d.d.p. di r (v.fíg.5.42). 
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Da queste curve e^ possibile notare che quando il rap- 
porto clutter medio a rumore e^ alto (nonostante lo MTI), la 
r approssima la LN con lo stesso fattore di forma (Seq * 0 g)- 
D^altra parte se il valore di IF e^ sufficientemente álto la 
d.d.p. di uscita approssima la Rayleigh, peraltro questo ac- 
cade se il livello di clutter medio, in uscita dal MTI, e^ 
20 o 30 dB al di sotto del rumore (per o,'v0.6-*1). 

D'^altra parte ricordando i livelli del clutter in in- 
gresso al ricevitore e^ facile intuire le implicazioni di 
questo risultato sulla progettazione dei dispositivi di can- 
cellazione. 

Qualora poi si volesse considerare l'effetto sulla can- 
cellazione di una modulazione di P, (H(j) a banda larga: 
fig.5.42), non sono disponibili dei risultati generali; 
d^altro canto sempre in [21] sono indicate alcune valutazio- 
ni per un particolare andamento spettrale di H(ju). 

Dal punto di vista analitico il problema non presenta 
difficolta^ concettuali, in quanto il tutto e^ legato alla 
funzione di correlazione di /P., che puo essere valutata 
dalla schematizzazione di fig. 5.42, di poi la correlazione 
di x' e y^ e^ valutabile considerando l^indipendenza di x e 
y da y/P.. 

Passare quindi dalle correlazioni alla cancellazione e^ 
possibile con le considerazioni di cui al par.5.5. 

In figg.5.44 e 5.45 (da [21]) sono riportate le perdi- 


te, in improvement factor (relativamente al caso gruesiano) 


nel caso che H(ju) sia tipo RC con frequenza di taglio EA 


variare della larghezza spettrale normalizzata i8 (go /PRE)- ET 
clutter gaussiano. 

XE' possibile notare come queste perdite crescono al 
crescere di $,; infatti il crescere delle code della distri- 
buzione all'ihgresso del MTI puo" essere visto come un al- 
largamento dello spettro.| 

Secondo quanto indicato valutazioni specifiche dovranno 
essere fatte caso per caso sulla base di indagini anche spe- 


rimentali. 
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dB | Perdite 


in IF (dB) 


16 
c "0.6 
Li 


f /PRF*-.15 
o 


step .03 


[] .03 .06 .09 -12  o,/PRF 
a) 


Perdite 
in IF (dB) 


dB 


- 
16 ?s 


step .03 


12 
£ ,/PRFe.15 


0 .03 .06 .09 .12  og/PRF 
b) 


Fig.5.44 - Perdite in IF per un semplice cancellatore. 


381 


Perdite 


9B |in rr (ab) 


16 
12 o 7.6 
L] step .03 
f /PRF-.15 
o 


a) 


Perdite 
in IF (dB) 


dB 


le 
c *1 
step .03 8$ 


£ /PRF-.15 


t 


[ .03 .06 .09 12 o/PRF 
b) 


Fig.5.45 - Perdite in IF per un cancellatore doppio. 
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6. CANCELLAZIONE ADATTIVA DEL CLUTTER 


6.1. Introduzione 


Il problema della cancellazione adattiva in un sistema 
radar puo^ essere affrontato con due differenti metodi: sti- 
mare il segnale e quindi consentirne la rivelazione oppure 


stimare il clutter e quindi eliminarlo.; 


Il primo metodo si basa su una analisi spettrale di 
tutto il segnale radar e quindi il riconoscimento viene 
fatto sulla base della sua distribuzione spettrale nello 
Spazio in esame (si ipotizza che il clutter ed i segnali 
abbiano differente distribuzione nello spazio). 

Pertanto esso potra essere realizzato mettendo a punto 
. filtri a pettine con tecniche tipo DFT, FFT, CZT; 

. elaboratori che operano in distanza (tipo autogate), on- 
de predisporre il guadagno o soglie adattive sui vari 
filtri (potranno essere adottati anche eventuali stima- 
tori in azimut); 

. eventuali tecniche di aggancio in frequenza sui vari 
bersagli ed inseguimento degli stessi (eventualmente 
anche nello spazio) per selezionare il clutter. 

In ogni caso dovranno essere tenute in debito conto le 
metodologie di "stagger" per eliminare le ambiguita^ in fre- 
quenza. 


Il secondo metodo consiste invece nella: 

. stima della doppler media del banco di clutter (ric. ad 
es. la pioggia che.ha uno spettro spostato su una dop- 
pler legata alia velocita^ del vento); 

" stima della forma dello spettro specie se si e^ in pre- 
senza di piu^ clutter contemporanei. 

Dalle informazioni disponibili alla uscita degli stima- 
tori di cui sopra e^ possibile allora la realizzazione del 
filtro adattivo nei seguenti modi: 

. determinando convenientemente i pesi del filtro tra- 
sversale che realizza la funzione MTI, onde consentire la 
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cancellazione del clutter stimato; 

. variando la frequenza dell^oscillatore locale per mo- 
do di annullare la doppler del clutter, avendo predisposto 
un cancellatore per distribuzioni a doppler nulle. Questa 
ultima soluzione si dimostra piu' efficiente per dimensioni 
e costi, naturalmente e^ applicabile solo qualora si possa 
ricorrere alla sola adattivita^ nella posizione del filtro e 
non nel suo andamento in frequenza. 

I due metodi di cui sopra ad una analisi piu' attenta 
non sono casi separabili uno dall^altro e, qualora si possa 
stimare solo la doppler media, il metodo della stima del 
clutter si presenta ancora piu economico e semplice. 

Nel seguito verranno descritte alcune delle metodologie 
di adattivita^, anche se una completa analisi a tutt^oggi 
non puo^ dirsi completa, anzi oggi questo tema e^ oggetto di 
Studi e ricerche. In particolare ci si riferira^ a radar di 
avvistamento anche se le considerazioni che seguono potranno 
essere estese facilmente a qualsiasi tipo di radar. 


6.2. Stima della frequenza media del clutter 


a) Tecnica di stima 2 

Una tecnica per ottenere la stima della frequenzà media 
del clutter, in zone in cui e^ ipotizzabile un regime sta- 
zionario, e^ quella di valutare la differenza di fase fra 
gli echi corrispondenti a successivi "sweep" e quindi ope- 
rare una media sia in distanza su diverse celle sia in ango- 
lo. 


R 


Un possibile schema realizzativo per una tale soluzione 
e^ riportato in fig.6.1 che puo^ essere ritenuta una parti- 
colare tecnica di controllo automatico in frequenza (AFC). 

All^uscita dei mixer di ingresso (M,,M,) il segnale 

m 1.2 
clutter (complesso) puo^ essere descritto dalla 


3[e4 CO 7e, C02] 
(631)  e(- ve 


dove Sg uso 


v O0 rappresenta il clutter riportato in banda base 
2163) e^ la fase relativa alla doppler media 
$a (t) e^ la fase del segnale di riferimento ottenuta sfa- 


sando (ad opera del sistema di controreazione) la 
fase del coho. 


[oot 44) | 385 


Vica d. 


Fig.6.1 - Possibile tecnica di stima di frequenza media del 
clutter. 


La (6.1) puo^ essere riscritta considerando: 
(62) — v, - x( * 3y() » p(t) e (O9 


secondo notazioni usuali relative alla descrizione di un ru- 


more a banda stretta. 

Il segnale c , (t) attraverso la doppia linea di ritardo 
T di fig.6.1 (T-1/PRF) (il tutto equivale ad un ritardo in 
media frequenza) diviene: 


L6 4CE-T). - $4 CE] 
(6.3) o (t7 T) - y,CCT) e 


I mixer, su cui agisce direttamente il coho o il coho 
sfasato di 909, servono a riportare in media frequenza le 
componenti del segnale o (t) e o, Ct7T)- 

Il rivelatore di fase che segue, agendo sul segnale 
(6.1) e (6.3), realizza quindi: 


(6.4) — e(t)-[$gCE)- 44 (€- D) ]- Lg (E) 6 (£7 D] 


* [6 (t)-4(t-T)] 


e costituisce l^errore del sistema di controreazione. 
Per rendersi conto della validita^ dello schema a bloc- 
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chi presentato si supponga preliminarmente che le fluttua- 
zioni derivanti dalla aleatorieta^ del clutter, ossia [$(t)- 
$(t-T)] possano essere eliminate dalla operazione di media in 
range ed azimut. Scrivendo d^altro canto 


$,(t)7u,t 
(6.5) s H 

$g CO) "ug t 
si ha 
(6.6) £(t) » (0 47 9u)* T 


L^errore (in frequenza) del segnale di riferimento, re- 
lativamente alla doppler (media), opportunamente mediato su 
diverse celle in distanza, servira^ a correggere la frequen- 
za stessa del riferimento. Peraltro detta correzione avver- 
ra^ sulla base di un filtraggio (o media) in azimut e se 
realizzata modulando di fase il coho, dovra^ corrispondere 
ad un incremento di fase ogni PRF. Detta operazione (schema- 
tizzata in fig.6.1 come integratore di fase) verra applica- 
ta su gruppi di celle in distanza, considerando la regione 
di stazionarieta^ del clutter, la presenza di eventuali co- 
dici e l^eventualita^ di aggancio su bersagli da rivelare. 
In altre parole n, costituira^ una stima di o. 

Converra^ riscrivere:r 


(6.7) XORFORENG 


e quindi la (6.4) diviene (nelle ipotesi convenzionali di 
descrizione tramite termini infinitesimi): 


(6.8) e(t) *[ 6,6) - à] * T 


D^altro lato l^anello di controllo, dettagliato in fig. 
6.1, puo^ essere schematizzato come in fig. 6.2, dove come 
grandezze di ingresso sono riportate le velocita^ corrispon- 
denti alle doppler oggetto di studio. In fig.6.2 e^ anche 
riportata la correzione per agilita^ di PRF e della frequen- 
za di trasmissione. Esplicitando la dipendenza dalla veloci- 
ta^ nella (6.7) si ha infatti: 


» 4T ^ ^ 
£ (6) P. - T(v-v ) H(v-v) 
Il fattore moltiplicativo H (v. fig.6.2), che e^ insito 


nel processo di discriminazione, varia quindi nel tempo con 
le leggi di stagger ed agilita' di frequenza adottate. Per 
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eliminare tale dipendenza (formalmente indicata con il pro- 
cesso di moltiplicazione per H in fig.6.2) si dovra^ intro- 
durre: 


* una divisione controllata prima dell'integratore per 
normalizzare tale errore; 

* una moltiplicazione dopo l^integratore per restituire la 
corretta informazione di frequenza. 


Fig.6.2 - Diagramma a blocchi dell^anello di AFC di cui in 
fig.6.1. 


A valle dell'integratore viene infatti ricostruita la 
frequenza da misurare ed il modulatore di fase di fig.6.1 
serve ad imporre la doppler stimata (e quindi la fase di ri- 
ferimento) sul segnale come disponibile dal coho. 


Onde valutare la capacita di correzione del sistema di 
controllo (di cui in fig.6.1), sulle fluttuazioni del clut- 
ter, converra^; 


. applicare una frequenza di riferimento pari alla fre- 
quenza media del clutter $,- LN (anello aperto); 

. " valutare la fluttuazione di frequenza in uscita dal di- 
Scriminatore e la fluttuazione residua dovuta alle medie 
effettuate in distanza ed azimut; 

. valutare la fluttuazione che ad anello chiuso si riporta 
sulla frequenza di riferimento o stima di fa- 


Pertanto considerato un discriminatore di frequenza con 
caratteristica 


(6.9) e(t) - à 
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potizzato azzerata la componente media della frequenza di 
ngresso con quella del segnale di riferimento e ritenuto il 


2 
P 20€ 2c 
(6.10) S(f) -» e (t) T 
727g 
f 
dove Quas Quos 
v 7 1/20, 


la distribuzione spettrale del segnale in uscita dal di- 
Scriminatore di frequenza (per la (15.88b) di [1] o (8.142) 
p.387 di [2]) diviene 


E u? (2 (m1)07] 
(6.11) S iO Ki ReEESA 
2 "b M (ml) 
dove 
(6.12) E 2:216, 


Ritenendo che la media in azimut, realizzata dall'anel- 
lo di inseguimento, esegua un filtraggio con banda molto 
stretta rispetto alla banda del clutter (9c ), converra^ 
valutare la densita^ spettrale a frequenza sedo e ritenerla 
piatta nella banda di interesse dell^anello stesso: 


(6.13) s, (0) 2 Y T'o — DE 
ó /7«, P (m1)?/? A 


Peraltro all'integrazione in azimut per un certo set- 
tore N: T (realizzato dall^anello di inseguimento) corrispon- 
dera^ un filtraggio la cui funzione di trasferimento sara^ 
del tipo a 20 dB/decade (RC con costante di tempo NT) con 
larghezza di banda: 

(6.14) i d ica 
: CANUT N 

D^altro lato poiche/ la banda di rumore di un tale fil- 
tro vale TB/2, allora la potenza di rumore connessa alla 
stima diviene: 
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(6.15) P$ 23.26 0 


Ora qualora si operi con n campioni in distanza, ossia 
scorrelati, che realizzano quindi una media, la varianza di 
P$ si riduce ancora di n e quindi l'errore di stima di fj 
che ne consegue diviene 


(6.16) Jag Af, o - 1.51 


usando una simbologia — 

A questo punto dai valori di o. (riportati in lette- 
ratura) e^ possibile calcolare la deviazione standard della 
stima in frequenza. 

D'altro canto converra/ ora valutare la 


b) Degradazione dell^IF 


dovuta alla stima errata della doppler media, infatti l^u- 
Scita dei mixer M e M di fig.6.1 potra^ costituire 
id ingresso di un MTI vettoriale., 

: "Considerando lo spettro del clutter di tipo gaussiano 
(v. (6.10)) e^ possibile legare| (p alla banda a 3 dB ts E 


^N 
*- £?/ (207) || 
e - 0.707 dH-H- 2 JP 
da cui TIN 
/ i O 
- — LI-L-M— 
(6.17) f. - 0.83 9e r1.) 
[oc Ww 


e considerare che, ad opera dell^errata stima della frequen- 
za media del clutter, tutto avviene come se la banda del 
clutter si fosse allargata secondo la F1 


z | iX & 
(6.18) £d £5 ad ] q 


VA 


fluttua e quindi si tratta di una somma in frequenza di 


grandezze che, data la media in distanza, converra^ consi- 


derare scorrelate. 
Alla (6.18) corrisponde quindi una | (6, equivalente 


(6.19) X2 EO 
Zn 9e T 1.45 Afia 


A questa banda piu' larga corrisponde un piu piccolo 
coefficiente di correlazione cui e^ immediatamente associa- 
bile una valutazione dell^Improvement Factor secondo ben no- 
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- 


te relazioni. In realta' e^ possibile ricavare il nuovo 
coefficiente di correlazione (v. (6.10)): 


2 2.72 
(6.20) 0100 - exp(-1 :2 v "05 


che, normalizzato al valore ottenibile nel caso di stima 


perfetta (A£2-0), da^ luogo alla (ric.(6.16)): 
e,() 


EBD T VER mE 
(6.21) "ESSE ARES exp[-1^*21T (5. 2£)] 
$8 2 M: uds 
-exp[-1^*2 7 ^*«1.45 Afj]zexp[-1"*2 m ^*1.45« (1.51) ——7] * 
v 
LI - M 2, 
* exp[-65 XuN *T £] 


Pertanto moltiplicando la (6.21) per p(t) si ha il nuo- 
vo valore del coefficiente di correlazione e quindi il nuovo 
valore dell^Improvement Factor, una volta specificato il ti- 
po di MTI usato, e quindi la degradazione dell^IF sara^ dato 
dalla: 


. . Di 
IF 4 e ye) & Qu 


(6.22) AIF |,g 7 10 log IF. / 

dove 

IF rappresenta l^Improvement Factor valutato in corri- 
spondenza di p(ct) 

IFi rappresenta l^improvement factor valutato in corri- 


spondenza di ei1C- 


6.3. Cancellazione con banchi di filtri (MTD) 


Supponendo il segnale utile immerso in un rumore o di- 
sturbo a distribuzione gaussiana il criterio di massima ve- 
rosimiglianza corrisponde a massimizzare il rapporto segnale 
a disturbo (che in particolare potrebbe essere clutter), os- 
sia ci si riconduce alla teoria del filtro adattato. 

In accordo con la teoria del filtraggio adattato un e- 
laboratore ottimo puo^ essere pensato costituito da un fil- 
tro "sbiancante" (che realizza in qualche modo la cancella- 
zione del clutter), un filtro adattato al singolo impulso 
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(in un ambiente definito da un disturbo "bianco") ed un ban- 


co di 


filtri doppler adattato al treno di impulsi ricevuto 


dal bersaglio. In particolare la fig.6.3 mostra un tale 
elaboratore, ipotizzando il segnale in ingresso gia' fil- 


trato in distanza (filtro adattato sul singolo impulso).| 


- fJ2 


PPP.) 


INTEGR. COER. 
[e] 
FILTRO "s SEGN. 
BANCO DOPPLER 


FILTRO 
SBIANCANTE 


O DI CLUTTER 


RUMORE 


6 fi2 


Fig.6.3 - Schematizzazione della tecnica di elaborazione con 
banco di filtri. 


Il filtro sbiancante si adatta sullo spettro del clut- 
ter, tenuto conto del rapporto clutter-rumore (P,/P.); in 
tal modo il clutter e^ portato al livello di rumore (Sbian- 


cato). 
gnale 


In fig.6.3 sono riportati i livelli relativi di se- 
e rumore nel caso che il segnale sia presente in una 


zona non affetta da clutter ed abbia uno spettro limitato. 
Lo sbiancamento implica che, per otten lita^ sui 
segnali che superano il clutter, il clutter stesso non sia 
Soppresso completamente (cioe' portato sotto al Iivello di 
rumore). 

Il treno di impulsi e^ allora integrato coerentemente 
nel banco di filtri che segue ed il massimo miglioramento 
del rapporto segnale a clutter e^ dato dalla relazione (v. 


fig.6.3) 
P 
S 
P/N Pe 
(6.23) IF | x - TEX - P N 
L8 n 
pj 
dove zx 
PS e^ la potenza del segnale in ingresso 
au NEG » " clutter in ingresso 
E. NR T " rumore in ingresso 
N " il numero dei filtri doppler dislocati nella campa- 


ta definita dalla PRF (£,)- 
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D'altro lato l^operazione di filtraggio sbiancante co- 
si^ come posta in fig.6.3 fa^ si che il problema dei lobi 
laterali dovuti al banco di filtri doppler sia poco impor- 
tante relativamente all^uso dello stesso banco di filtri an- 
che come filtro di cancellazione, secondo le modalita^ che 
verranno descritte nel seguito. 

Naturalmente a questo punto diverse filosofie di elabo- 
razione sono possibili pensando a soluzioni subottime per 
ottenere ]1la cancellazione o sbiancamento dei disturbi; 
alcune di queste metodologie sono individuate in fig.6.4. 
Ovviamente passando dalle schematizzazioni di fig.6.4a) a 
quelle di fig.6.4d) sara^ possibile individuare soluzioni 
sempre piu/ economiche ed in particolare l^ultima che e^ 
molto usata. 


FILTRO FILTRO INTEPGRATORE COÉRENTE 
SBIANCANTE' ADATTIVO o 
DEL CLUTTER EI FILTRO DI SPGHALE 
DI TERRA DI ^IOSGIA O BANCO DOPPLER 


CANCELLAZ'ONE 
CLUTTER PIOGGIA INT.COÉRENTE 
CON AGGANC. PORTANTE [:] 
E PILTRO MTI NON COERENTE 
TECNICA DI 
VISIBILITA' INTEGRATORE 
SUPER CLUTTER DI NOM 
PIOGGIA (AUTOG.) COERENTE 


d) 


Fig.6.4 - Tecniche di cancellazione adattiva 
a) ottima 
b) subottima con DFT 
Cc) cancellazione separata di due eventuali clutter 
d) cancellazione di un solo clutter e visibilita^ 
in superclutter per la pioggia (con autogate) 


In realta^ nei tre ultimi schemi a blocchi di fig.6.4 
e^ stata individuata una prima sezione per la cancellazione 
del clutter dí terra (per radar con postazione fissa), rea- 
lizzata con un filtro MTI (perdendo in tal modo l^adattivi- 
ta^ nella forma dello spettro). La cancellazione del clutter 
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di pioggia puo/ allora essere ottenuta o utilizzando lo 
stesso banco di filtri doppler o accordando (v. par. 2) un 
secondo filtro MTI sulla sua portante media (v. fig.6.4c) 
oppure anche con un autogate (v. fig. 6.4d) che, peraltro, 
permette la visibilita^ dei segnali solo ai livelli superio- 
ri a quelli della pioggia. 

Ovviamente con la tecnica del banco di filtri doppler 
la rivelazione dei segnali utili (fuori dell'intervallo dei 
residui del clutter di terra e pioggia) puo. essere miglio- 
rata notevolmente (v. fig.6.4b) e puo' anche essere estratta 


l'informazione doppler. D'altro lato il filtraggio doppler 
oggi Sostituisce spesso là tecnica di integrazione non coe- 
Fénte,tipo "moving-window", infatti la realizzazione di ban- 
chi doppler, eventualmente con lgoritmi veloci tipo FFT 
non e' oggi un problema rmini di dimensioni e costi.| 
Naturalmente rimane il problema della presenza di 
sturbi improvvisi e di intensita/ notevole, che in una 
moving-window (essendo quantizzato l'ingresso) danno luogo 
ad una sola presenza e indi l'uscita praticamente non ne 
e^ influenzata,| mentre nel caso di un banco di filtri, non 
esistendo in ingresso alcuna limitazione, danno luogo ad un 


segnale in uscita che puo*- essere di. notevole entita^ *4] Pe- 
raltro una diversa tecnica per la cancellazione di detti di- 
Sturbi puo. essere quella usata quando si lavora con impulsi 
codificati; [infatti un limitatore duro (ad es. dopo MTI) ga- 
rantisce il CFAR e riduce 1^ energia di disturbi spuri mentre 
ratore in distanza) resti- 
| Una terza via ancora per ridurre detti 

sarà ' quella relativa ad una indagine preliminare e 
spaziale per l^eliminazione a priori di situazioni non ri- 


conducibili a possibili echi radar. 
In fig.6.5 e^ messa in evidenza l^operazione 


a) DFT come integratore coerente e banco doppler 


Si ricordera^ che al filtraggio ottimo (azimutale) di 
un segnale, costituito da una successione di N impulsi, cia- 
Scuno dei quali con spettro F(jo), corrisponde la funzione 
di trasferimento: 


P sen N — 
(6.24) H(jw) - F (ju) s 
sen 2. 

dove 


N e^ il numero di impulsi nel fascio 
ipotizzato rettangolare 
T e^ il periodo di ripetizione radar 
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Bolo impulso mentre il termine| 


sen N am 
6.2 
ings mE: 
2 
individua il filtraggio in angolo. 

Converra^ osservare che per effetto di una frequenza 
doppler sul segnale in ricezione, la (6.24) traslera^ com- 
plessivamente intorno ad essa: H(ju) -« H[j(wtu,) 

Un banco di filtri Doppler che abbia una n. analoga 
a quella individuata dalla (6.25) e^ d^altro canto facilmen- 
te realizzabile tramite DFT. Infatti, come schematizzato in 
fig.6.5, si consideri un filtro FIR (Finite Impulse Res- 


ponse), i cui pesi siano 


-4uiz E 
* e Jno(K) Á d N 
nK 


dove K indica il filtro K-esimo. La risposta impulsiva di 
tale filtro e^ 


(6.26) W 


Hen gc xw 49-8 z 
(6.27) h,(t) -. ) (&t-nT)e p 
Ss Uis Do. pez. 2 
APT, 
e la sua funzione di trasferimento sara data TE SLM trasfor- 


mata di Fourier: 


N-1 
» j2n n( £T-K/N ) 
(6.28) HUR£ qon 
n-o 
ossia 
sen[zN(fT-K/N) 


sen[*(fT-K/N)] 


seo - 


che realizza la forma (6.25) (spostata sulle possibili fre- 
quenze doppler definite dalla K/NT), operando praticamente 
un riallineamento dei vari vettori rappresentativi del se- 
gnale di ingresso (v. fig. 6.5). 

Peraltro, quando N e^ una potenza di 2, e^ possibile 
impiegare la trasformata di Fourier veloce (FFT) che permet- 
te di realizzare la DFT (v. (6.26)) non con N^ moltipli- 
cazioni, come sarebbe richiesto dalla formula stessa della 
DFT, ma con (N1og4N)/2 moltiplicazioni. 
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Wa-1 
K-1 
c(2-T) c(3-T) 
EL 
.| sen TN (£T-K/N) ] 
[2,0] sen|[r(£T-K/N) | 7^ 


Fig.6.5 - Schematizzazione della operazione DFT. 


E^ possibile anche notare che i campioni in uscita da 
un elaboratore DFT sono campioni in uscita da un filtro Dop- 
pler, che opera nel dominio del tempo. Pertanto usando una 
PRF costante, la DFT "sliding" (operante sulle varie strin- 
ghe azimutali, che si aggiornano da sweep a sweep) consenti- 
ra^ una analisi adattata alla sequenza di ingresso (in quan- 
to esistera/ sempre una particolare DFT che globalmente in- 
teressera^ gli N campioni caratteristici di qualsiasi ber- 
saglio) e quindi consentira^ anche una stima azimutale molto 
precisa (infatti in ogni intervallo corrispondente alla PRF 
sara/ disponibile un campione determinato dalla posizione 
angolare del bersaglio). Sfortunatamente pero PRF costanti 
producono velocita^ cieche (oltre a scarsa attivita ECCM) e 
l^usuale algoritmo DFT (o FFT) non e^ compatibile con una 
PRF "stagger". D^altro canto l^uso della tecnica stagger 
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consente anche di risolvere i problemi di ambiguita^ propri 
della individuazione della velocita^ o frequenza doppler, in 
||quanto in genere sui bersagli aerei si lavora in ambiguita^ 


(di frequenza doppler.| 

^ — palle considerazioni sopra riportate e^ possibile evi- 
denziare una soluzione che consiste nell'usare una doppia 
PRF, commutando ogni M periodi dall'^una all'altra (tecnica 
di elaborazione "batch"). 

Ad esempio pensando ad un radar con 20 impulsi nel tem- 
po sul bersaglio, converra^ considerare M-10, onde degradare 
di poco le prestazioni nella misura angolare e combinare 
(dopo aver risolto eventualmente l^ambiguita^ in doppler) i 
risultati delle due DFT che si succedono, nella stessa cella 
in distanza, nell'^evoluzione in azimut. 

Con un rapporto di PRF pari a K-f,,/f,5 (essendo f, la 
piu! bassa delle due PRF, con la corrispondente velocita^ 
cieca Vi) si avra/ una velocita^ cieca combinata pari a 


URN MS 
I-K Din 


[4] 


(6.29) V 


Una tale tecnica richiede una DFT che opera a salti 
("hopping") e senza sovrapposizione ("non-overlapping"), che 
fornisce in uscita un campione, corrispondente ad una certa 
"range cell", per ogni intervallo pari a M "sweep", inter- 
vallo che viene detto usualmente di elaborazione coerente 
(Coherent Processing Interval - CPI). 

Il voler lavorare con PRF "stagger" in modo "sliding", 
con un intervallo di processing ancora M, e^ possibile usan- 
do una "DFT generalizzata", che puo/ essere interpretata co- 
me un integratore coerente che ancora opera un riallineamen- 
to dei vari vettori (v. fig.6.5), ruotandoli di spazi ango- 
lari non eguali. Usando poi una PRF stagger in modo random 
e^ possibile ottenere intervalli doppler non ambigui molto 
elevati, ma l^elaboratore diviene molto complicato. 

D^altro canto con lo stagger il clutter occupa celle 
doppler che usando una sola PRF, possono essere libere dal 
clutter stesso, analogamente il bersaglio (usualmente, come 
detto, ambiguo in doppler) viene anche spesso ad interessare 
diverse frequenze. 

Se la combinazione di questi due effetti porta un van- 
taggio o meno dipende dal particolare schema stagger adotta- 
to e dagli altri parametri radar, come verra^ evidenziato 
nel seguito. 

Converra^ ora analizzare un po^ piu/ in dettaglio le 
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b) Problematiche connesse all'uso della DFT anche come can- 
cellatore di clutter 


L'uso dei pesi esponenziali (ric. (6.26) e fig. 6.5), 
ottimi dal punto di vista di estrazione di un segnale sinu- 
soidale immerso in rumore bianco, comporta pero una degra- 
dazione in termini di IF, in quanto non si impiegano i pesi 
ottimi in presenza dU clstter. d'altro lato ci si guadagna 


in termini di potenza di. calcolo, per i particolari algo- 
ritmi | veloci adottábili, e quindi in facilita^ di realizza- 
zione pratica. 

Adottando un tale tipo di elaboratore, occorre anche 
tener presente diversi tipi di problemi, in particolare per 
la presenza di clutter mobili occorre predisporre partico- 
lari tecniche per estrarre il segnale utile. Una prima tec- 


nica corrisponde ad esaminare l'uscita di ogni filtro e su 
di essa Bietenare una soglia adattiva, tipo autogate, che 
sulla base di distanza decide la presenza di 
clutter e ee riesce ad ottenere la condizione CFAR. Na- 
turalmente per la limitata zona di analisi in distanza detta 
Soglia fluttuera^ e conseguentemente s anno delle perdite 
che possono essere anche notevoIÍI, infatti si tratta di pre- 
disporre una soglia decisionale finale e quindi con P del- 
POSEE Hug. Coton nee 

— —re varie uscite dai vari filtri potranno essere combi- 
nate con un rivelatore di presenza in uno qualsiasi dei fil- 
tri (OR). 

In realta^ presso i laboratori della MIT [3] e^ stata 
messa a punto una filosofia di progetto costituita da un 
doppio cancellatore MTI, con azione sbiancante per il clut- 
ter di terra, seguito da un banco di filtri FFT con soglie 
gdattive (struttura "batch"), che ha la funzione di cancel- 
ilazione di clutter mobili insieme a quella di integrazione 
icoerente.| Un tale tipo di struttura viene usualmente chia- 
mato "rivelatore di bersagli mobili" (Moving Target Detector 
— MTD). Le soglie, di cui sopra, spesso vengono predisposte 
con "mappe di clutter", che vengono automaticamente riag- 
giornate a frequenza piuttosto bassa (dipendente dalla evo- 
luzione del clutter stesso nel tempo). 

Un'altra tecnica adottabile, come gia^/ accennato, per 
combattere i clutter mobili consiste nell^usare una PRF 
multipla per cui si ha una alta probabilita^ che l^eco di 
ritorno abbia a competere, per almeno una delle due PRF, so- 
lo con il rumore e non con il clutter centrato ad una par- 
ticolare frequenza, tutto cio^ perche^ il clutter e il ber- 
saglio agiscono in campate diverse di.frequenza ed il ber- 


saglio usualmente si trova ad operare in ambiguita" di Ire- 
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quenze doppler. 

altro canto operando con piu/ PRF nasce spesso il 
problema degli echi di ritorno di seconda traccia. La 
cancellazione di tali echi e^ possibile se la PRF e^ costan- 
te. Allora ancora una volta converra^ adottare una PRF co- 
stante per gruppi di sweep, durante i quali si procedera^ 
alla elaborazione. 

Un altro problema conseguente all^uso della DFT (o FFT) 
e^ quello dell^allargamento spettrale (il quale provoca un 
peggioramento in termini di risoluzione) e della comparsa di 
lobi laterali. Tali problemi sono inisiti nel concetto stes- 
so di DFT tipo "batch", in quanto tale operazione corrispon- 
de al prodotto di una sequenza impulsiva azimutale, ad es. 
di tipo sinusoidale, per una finestra di tipo rettangolare, 
che limita in tempo la sequenza stessa. Ad una moltiplica- 
zione iun tempo corrisponde una convoluzione in frequenza e 
quindi lo spettro originario verra^ convoluto con uno spet- 
tro del tipo senx/x, corrispondente alla finestra in tempo. 
Si ha per conseguenza un allargamento spettrale dipendente 


dalla lunghezza della finestra (piu! corta e^ la finestra, 


maggiore e^ l'allargamento)) Inoltre sempre per effetto del- 
la convoluzione si ha la comparsa di lobi laterali, che sono 
particolarmente fastidiosi nei problemi di cancellazione del 
clutter. 
Si abbia ad es. un segnale utile di tipo sinusoidale 
con frequenza centrata su un particolare filtro doppler ed 
Vil clutter si trovi su di un filtro discosto dal precedente, 
dl filtro che riceve il segnale utile. ricevera^ dai suoi lo- 


ibi laterali anche un contribut ; che puo^ essere 


piena.) fufatri i lobi laterali decrescono con legge del 
tipo senx/x, ed il clutter, come e^ ben noto, puo trovarsi 


yin potenza ad un livello 20450 dB sopra il segnale stesso; 

|ipertanto il FIItro di segnale potra" ricevere un contributo 
di clutter dai lobi laterali, fino a mascherare il segnale 
utile. Tutto cio corrisponde ancora ad un | un allargamento 
spettrale del clutter. 

Per attenuare i lobi laterali converra' modificare la 
finestra che da rettangolare, potra^ avere degli andamenti 
avviati ai bordi, secondo metodologie ben note anche nella 
elaborazione in distanza. Cio potra^ essere ottenuto pre- 
moltiplicando i vari campioni corrispondenti ai vari sweep 
realizzando delle "finestre" particolari. In tal modo si 
riesce ad ottenere dei lobi laterali piccoli quanto si vuole 
a scapito di un allargamento del lobo principale, in altre 
parole la legge senx/x viene a modificarsi convenientemente. 
Naturalmente disporre delle finestre particolari corrisponde 
anche a non realizzare piu! un filtro adattato nella estra- 
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zione di una sinusoide e quindi ad una perdita per disa- 
dattamento. Al fine di valutare tale 


c) perdita dovuta alla rete di pesatura che opera in tempo 


si consideri, generalizzando il discorso di cui sopra, un 
segnale utile [c(t)] piu! rumore [v(t)] in ingresso all^e- 
laboratore DFT: 

jut 
(6.30) y(t)sc(t)rv(t) con 9 (t)7o, (t) e 


Si ha allora per la potenza relativa le espressioni: 


* * 2 

Ed o(t)*c (t) » OG, O0. 7 On 
(6.31) " " 
Pai 2 wt) v (t) » n 


da cui il rapporto segnale a rumore in ingresso all'elabora- 
tore DFT diviene: 


S d, 
(6.32) N imi mU 
i g 
n 
Per effetto del pesaggio g(t), considerato reale, si ha 
(6.33) VINE 7 W(t) g(t) - o(t)g(t) * v(t)-g(t) 


e l'uscita del K-esimo filtro della DFT diviene: 


— i5 d4K 
6.34 - iT ^ Y 
( ) Y, 3 "e Poxell: uda 4G 1T) 


Supponendo ora che il segnale in ingresso sia costitui- 
to da un segnale sinusoidale centrato sulla frequenza del 
filtro K-esimo ossia f-f, -K/NT: 


mE E 4 
j2rx- 


322. 3 
a 2 AeJ? e 


(6.35) c(ir)- AeJ? e 
e ricordando la (6.33), la (6.34) diviene: 
N-1 -uiE. 


HN 
(6.36) y" l &el?aguür pvansane ^ P" 
i-o i-o 
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da cui con ovvi passaggi: 


-r AeJ? xum Ae J*g(uT) 


uU-o 
iK uK 
N-1 -j2rc— N-1 -j20— 
* lvangine |" Jjvoneune ^ "- 
i-o y 7o 
N- jh l 2 
-s aam) ^c? ] a^ d T)-o2 t 
i-o ni- -0 
SS 


avendo posto : 

Della (6.37) e^ possibile valutare il rapporto segnale 
a rumore in uscita e quindi il miglioramento uscita ingres- 
So: 


2 
9To N-1 2 
E ( ) gan) 

» no i-o 

(6.38) PaQ 7 àÜ leg5- e 10 lo iC 
i: ) s^ aT) 
2 i-o 
[0] 
n 


che nel caso g(iT)-1 assume il valore 10 log N, come era da 
attendersi, in quanto la DFT realizza la integrazione coe- 
rente. 

Pertanto dalla (6.38) appare giusto definire perdita, 
dovuta ad una pesatura definita dalla legge g(t): 


N-1 
) g? (T) 

i-o 

NZI 

CI san? 


n-o 


(6.39) Pag 7 10 log N 
Per quanto concerne la scelta della 
d) rete di pesatura 


questa dipende dalle considerazioni riportate in merito a 


rientro del clutter dai lobi laterali e clutter—nel lobo 
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centrale (allargamento) e connessa risoluzione in frequenza, 
naturalmente dovranno essere tenuti in debito conto i pro- 
blemi realizzativi. In particolare ricordando che al prodot- 
to in tempo del segnale di ingresso per una funzione peso 
corrisponde una convoluzione in frequenza, andranno ricerca- 
te funzioni particolari (tipo cos^-* piedistallo) che consen- 
tono una realizzazione immediata di detta convoluzione. 

In fig.6.6 sono paragopate pertanto tre reti peso, tut- 
te del tipo della forma cos^ - piedistallo: 


2 w(t-T/2) 


(6.40) g(t)-K-(1l-K) cos T 


perO« t« T 

per N-16. La curva a punti si riferisce alla rete di Hamming 
(K-.08), quella tratteggiata con i trattini piu/ corti alla 
rete di Hanning (K-0), la terza al caso di K-.04. 


dB —— uscita nor pesata 
0 o0 Ses (K20.08) pesaggio tipo Hamming 
Rr 0 00, ASESRENEN (Kz0) icos*iHanning 
^ T (Ks0,04) 


Fig.6.6 - Effetto dei lobi laterali di varie funzioni peso. 


La curva a tratto pieno si riferisce alla risposta non 
pesata. 

Si puo! osservare che nel caso di pesatura di Hamming 
(K-.08), il livello dei lobi laterali e^ comunque di -40 dB; 
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nel caso di rete di Hanning il livello dei lobi laterali e^ 
piu^ alto per i lobi vicini al principale, ma raggiunge an- 
che -50 dB per i lobi piu' lontani. Il caso di K-.04 conduce 
a lobi piu alti, ma con un piu/ ridotto allargamento del 
lobo principale. 

Per quanto riguarda le perdite, l^uso di una legge di 
peso tipo Hamming (K-.08) comporta una perdita di 1.34 dB 
mentre nel caso K-0 la perdita diviene di 1.76 dB. 

Converra^ notare che le perdite sono praticamente in- 
dipendenti dal numero di impulsi elaborate dallo FFT. 

Altre leggi di pesatura, ben note in letteratura, po- 
tranno essere scelte per ottenere particolari prestazioni. 

À questo punto si dovra^ valutare lo 


e) Improvement factor 


tenendo presente l'effetto dei lobi laterali che, come gia^ 
detto, "catturano" il clutter nella zona dove e^ presente e 
lo riportano alla frequenza della riga in esame. 

Onde esemplificare la struttura si consideri un cancel- 
latore (MTI) seguito da un elaboratore FFT, ossia lo MID. 

In particolare si consideri che il segnale in ingresso 
all'FFT sia pesato secondo una legge g(t), formulata sulla 
base delle considerazioni del paragrafo che precede. 


So 


Cs EFT Co 


Fig.6.7 - Struttura di un MID. 


L'IF complessivo della schematizzazione di cui in fig. 
6.7 sara; dato dal prodotto 


Ss /C 
EU, 9 - 
(6482 IC NAE Geri Seer Cyri Cer 
"ES dl us 


secondo notazioni convenzionali. 
Indicando ora con 
j 0 at 
(6.42) V4 55) Y(t) e 


il clutter in ingresso al filtro FFT (avendo messo in evi- 
denza la frequenza doppler media fa del clutter), il segnale 
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in uscita dal K-esimo filtro diviene 


N-1 jo iT  -j2m- Ki/N 
(6.43) x(K)- ]) v(iDg(iDe e 
. i-o 
(K20,1,...N-1) 
Dalla (6.43) si ha facilmente: 


N-1 N-1 j2vi(f,T-K/N) , 
(6.44) |xCIO |7- ) lvGDnesGDe Y (uI)g(mT) 
m-o i-o 
-jim(f T-K/N) 
e £x 
N-1 N-1 j27(£ T-K/N) (i-m) 
04 [Gi7m)T]g(iT)g(mT)e 2 


L] 
r1 
t-3 
a 
Qo t 


N-1 
c í l 


4-—O 


N-1 
lgcir) ^42. ]. o, Om)eos[2nC£ T-k/N)A]* 
: AS 


N-1-2A 
- Jj eGDeg[it9T]) 
i-o 


o indica la potenza del clutter all'ingresso dell'e- 
laboratore FFT 


0i CT) indica il  coefficiente di  autocorrelazione del 
clutter valutato all^ingresso de 


Dalla (6.44), valutando il coefficiente di correlazione 
in ingresso al filtro FFT ed il guadagno in potenza sul se- 
gnale (v. (6.41)), e^ possibile calcolare l^espressione del- 
l^IF. 

In particolare nel caso non sia presente il cancellato- 
re (MTI) all'ingresso del banco FFT (v. fig.6.7), conside- 
rando come segnale utile un segnale sinusoidale posto nel 
filtro K-esimo (in esame) e quindi il relativo guadagno pari 
a 


N-1 2 
Eos * il am) 
i-o 
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per la (6.44) l^IF relativamente al filtro K-esimo diviene: 


2 
9. 
per 
N-1 
[3 gan 
i i-o 
N-1 N-1 N-1-AÀ 
Iéanej e 0 T)cos (Z Ak) ) sgüDg [(G90)1] 
i-o »1 i-o 
dove 
£(iT) e^ il peso applicato all'i-esimo campione 
N e^ il numero dei campioni 
p(T) e^ il coefficiente di correlazione del clutter in in- 


gresso 

In realta^, nella (6.45) si e^ posta la frequenza media 
del clutter a zero, pertanto nel caso di f,70 bastera^ con- 
Siderare diversa la numerazione del filtro secondo la cor- 
rispondenza dovuta alla relazione £ T-K/N di cui nella 
(6.44), ossia al filtro zero (K-0), corrispondera^ il fil- 
tro K-N*T*f,. 

Nel caso particolare che non si abbia pesatura (o pesa- 
tura uniforme: g(iT)-1) la (6.45) diviene 


"i 


(6.46) IF Kj) " ——I 


N* ) 2(N-3) e(X1)eos (A K) 
A21 


grrÁ 


In fig.6.8a) e^ mostrato l'andamento della (6.46), os- 
sia dell^Improvement factor di un banco di filtri, nel caso 
che non sia preceduto da un cancellatore, in assenza di pe- 
satura (avendo riportato il clutter sul filtro 0) nel caso 
di N-8 e 16. 

In fig.6.8b) sono riportati gli analoghi andamenti nel 
caso di una pesatura secondo Hamming (v. fig.6.6). 

Da un confronto degli andamenti di fig.6.8a) e b) e^ 
possibile notare l'effetto dei lobi laterali e dell^allar- 
gamento del lobo centrale. 

Nel caso poi vi sia presenza del cancellatore avanti 
all^FFT (v. fig.6.7) potranno essere usate ancora le rela- 
zioni (6.44) e (6.45), ma in luogo di p(*) dovra^ essere 
inserito (v. (6.44)) il valore del coefficiente di correla- 
zione all^uscita del cancellatore e poi dovra^ essere appli- 
cata la (6.41) considerando l^IF anche del MTI. 

In particolare nel caso l^MTI sia costituito da un dop- 
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pio cancellatore e^ facile dimostrare che valgono le seguen- 

ti relazioni (ricordando ancora che in questo caso si parla 

di segnale utile di tipo sinusoidale): UV Ox»o eop' IM 7/ "d 
GTI 16 sen. Qrk/) S224 oe 0X0 Lee Yue—Mo 

(6.47) b'wugo e eub». oe misc. 


CA err - : 


6-8p(T)*20 (2T) 


In fig.6.9 e^ riportato l^andamento corrispondente a 
quello di fig.6.8b) (N-8) nel caso di un doppio cancellatore 
in ingresso. 


0.001 0.010 0.100 0.001 0.010 0.100 
a) 
"LE *71IF 
70 Nz8 70 Nz16 
PESATURA HAMMING PESATURA HAMMING 
60 
EJ 


900! 0010 9 '00 0001 0.010 0.100 


b) 


Fig.6.8 - Improvement factor di un banco di filtri 
a) in assenza di pesatura 
b) con pesatura di Hamming 


e) 


pe- Wu ED 
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80 
70 
60 
50 
40 4 
30 
«5 
20 
PESATURA HAMMING 2.6 


DOPPIO CANCELLATORE 


0 0c* 0010 0 100 


Fig.6.9 - Come fig.6.8b) con un doppio cancellatore in in- 
gresso. 


Puntualizzando ancora il problema della valutazione del 
coefficiente di correlazione, si ricordera^ che il coeffi- 
ciente di correlazione di un clutter con spettro gaussiano e 
doppler media nulla e^ pari a 


-2(0,0)? 
(6.48) o(t)-e 


L'espressione del coefficiente di correlazione (quin- 

di 941 (1) secondo le convenzioni della (6.44)) all^uscita di 

un semplice cancellatore, in funzione del coefficiente di 

correlazione in ingresso e^ la seguente (o. sf hy 
vo9lf . tXULOY 7. 

2pCU-[9 (v-T)*tp CCETY] CA $us D LN 

(6.49) Bac C 0 Ll OSUNAA EE "Qo 


2[1- o (7)] 
che dovra^ essere inserita in luogo di 91C-) e di p(.) di 
cui nelle (6.44) e (6.45). 


In realta^ la (6.49) puo' essere dimostrata valutando 
la correlazione all^uscita del semplice cancellatore: 


RyCO - [vxcey-vxce-nD [Tvcee-vcerv-m | - 


T. - 2B, CEJSR (c7 T)-R, CtET) 
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Posto 
RU) 
Y 
p(t) -» WC 
dalla 
. E RO BaUSIO IR UETEPPR URETI] 
óge C 7 w'vsy " Z[R, Co)-R, CD] 


si ha la (6.49). 


IF|ap 
80|——— — £iltro 


70 


(-32 dB) 


50 


30 


Uni forms 
20 | £$-13 dB) 


10 


1 c / PRF 


Fig.6.10 - Andamento dell^IF nel caso di N-8 e tre tipi di 
legge di pesatura (Banco di filtri senza cancellatore in 
ingresso - Frequenza media del clutter nulla). 


408 


80 


. "A Pesatura 
70 LM ^ Hamming 


60 


50 


40 
—oe——— filtro 2 


3 
ste eig á 
30 5 


20 


10 


1077? 10 ? 107! 


Fig.6.11 - Andamenti corrispondenti a quelli di fig.6.10, 
nel caso di un doppio cancellatore in ingresso. 


Nel caso di un doppio cancellatore alla (6.49) corri- 
spondera^ la relazione: 


60(1)-4p(t-T)-4Ap( tT) o (1-2T) Yo ( t-2T) 


(6.50) P4,0) - 
? 6-80 (T) * 20 (2T) 


Converra^ notare che nel caso che il clutter abbia una 
portante media la valutazione andra^ fatta tenendo presente 
questa circostanza sia nel valutare la (6.49) e la (6.50), 
sia nell'applicare la (6.44) per la valutazione complessiva 
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dell^IF. 

Per un piu^ dettagliato confronto fra le varie reti di 
pesatura in fig.6.10 sono riportati, nel caso N-8, i vari IF 
possibili. Confrontando i vari andamenti dell'IF e tenendo 
presente gli andamenti dei lobi di cui in fig.6.6, appare 
immediata l'influenza della lobatura sulla cattura, da parte 
di particolari filtri, del clutter. 

In fig.6.11 sono riportati gli andamenti corrispondenti 
a quelli di fig.6.10, con un doppio cancellatore di ingres- 
so. 


f) Cenni sulla CFT (Chirp Fourier Transform) 


Un diverso modo di effettuare l'analisi di Fourier e^ 
quella tramite particolari algoritmi che ne consentono la 
realizzazione in tempo reale con circuiti ad onde acustiche 
superficiali (SAW). 

E^ ben noto infatti che la trasformata di Fourier di un 
segnale x(t) e: 


To " 
(6.51) X(ju) -[ x(t) e Jac 


-—00 


Poiche^ peraltro (alf zal LP RE 


1 bi 
-ut - 3(t-u)'- 5(t^tu^) 


e^ possibile scrivere 


de 2 1l 2 [n) 
qe e3db — due —g- 
xcu-[ 2 2 2 


(6.52) x(t) e e e dt 


oo 


In tal modo si ha che la trasformata di Fourier si puo^ 
calcolare moltiplicando x(t) per un segnale la cui frequenza 
decresce linearmente, quindi convolvendo il risultato del 
prodotto con un segnale la cui frequenza cresce in modo com- 
plementare al precedente e quindi moltiplicando l^uscita del 
convolutore con un segnale ancora a pendenza negativa e 
quindi uguale al primo. Tale approccio prende il nome di MCM 
(moltiplica-convolvi-moltiplica) e la trasformata viene 
chiamata Chirp Fourier Transform (CFT). 

La presenza di segnali chirp e relativa convoluzione 
puo essere puntualizzata ulteriormente nella definizione 
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delle bande e durate, ponendo infatti nella (6.51) 


u 
6.53 t-22m-cct 
( ) t) TT i NEU pt iot eut 
la (6.52) diviene: dira : Fn 
| -s 2 -guE) joo»? 
(6.54) X(1)2e 1 x(t) e e dt 
jus 7 ^E uot gheox out 


E^ chiaro quindi che tramite le (6.53) e (6.54) si e* 
stabilita una corrispondenza fra frequenza e tempo. 

L^algoritmo e^ descritto schematicamente in fig.6.12. 
Spesso lo spettro di fase non si adopera, allora il molti- 


plicato to da un rivelatore di-tnvi- 


luppo: 
WEE c? 

Teo -Qjn- -nec- y^ 
(6.55) XCjo) | ^ Ixco l-l x(t)e e dt | 


Le eq.(6.54) e (6.55) presuppongono che i segnali uti- 
lizzati nell'analisi abbiano una lunghezza infinita bisogne- 
ra^ quindi considerare segnali finiti come avviene in prati- 
ca. I segnali C (9 e h(t) di fig.6.12 dovranno quindi esse- 
re ridefiniti: 


-4jnh-r/2» 


C,(t) -e6 O«t«T 
(6.56) 
3sbce-r)? 
h(t) » e O«t«2T 
jai? 
h(t)ze 
x(t) X(1) 
;.1.2 

s , 4.2 -jn— 

c, (t) -e J"p* C,(t)we T 


Fig.6.12 - Algoritmo CFT (MCM). 
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Dopo qualche passaggio per compreso fra T e 2T si ha: 


T4T -Jebit- Dt 
(6.57) Ixce» | - J x(t) e dt | 
"T. 


Nel caso particolare che l^ingresso sia di tipo sinu- 
soidale a frequenza f la (6.57) diviene 


sen(Tr (- - 2u- £4 


ür 3 
T(y E di £9) 
che dimostra come ad una traslazione in frequenza corrispon- 
de uno spostamento in tempo in uscita dell^analizzatore come 
doveva essere. 

Il comportamento individuato dall^eq.(6.58) puo^ essere 
facilmente riconosciuto nella fig.6.13 dove T e^ supposto 
pari a 2usec; il comportamento sinx/x e^ chiaramente presen- 
te tra 2 e 4ysec. 

Naturalmente e^ presente anche l^effetto di maschera- 
mento dovuto ai lobi laterali; per eliminarlo si puo adot- 
tare la tecnica del pesaggio in tempo facilmente realizza- 
bile facendo ricorso a convertitori moltiplicatori (MDAC). 

Nella fig.6.14 e^ mostrato il comportamento dell^ana- 
lizzatore in presenza della rete di peso di Hamming; si ot- 
tiene infatti un allargamento del lobo principale (la lar- 
ghezza si e^ raddoppiata) e la rete di peso, fuori dell^in- 
tervallo (2-44s) di interesse, non agisce nel senso di ridu- 
zione dei lobi laterali (basti considerare il transitorio). 

In realta/ converra/ osservare che le caratteristiche 
di un analizzatore spettrale sono comunemente individuate 
dai quattro parametri: 


(6.58) Ixco - 


. la banda di frequenza 
. il tempo impiegato per l'analisi 
. la risoluzione 


" la dinamica di lavoro 


In ogni caso, come sopra accennato, particolari realiz- 
zazioni della tecnica ora indicata possono essere effettuate 
con dispositivi ad onde acustiche superficiali come riporta- 
to in [4]. 

Naturalmente opportune interfaccie dovranno essere rea- 
lizzate con memorizzazione e conversioni digitali analogi- 
che, al fine di utlizzare dette soluzioni nella cancellazio- 
ne dei clutter, dove in ogni caso e^ richiesta una elevata 
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Fig.6.13 - Risposta non pesata. 


Fig.6.14 - Risposta pesata con rete correttrice di Hamming. 


una elevata velocita/ di elaborazione. In tal modo possono 
essere sfruttati i ben noti vantaggi dei dispositivi SAW in 
termini di costo, riduzione di ingombro, dimensioni a scapi- 
to della flessibilita^ caratteristica di elaboratori digita- 

"Ji. 

i Converra^ ancora osservare che spesso oggi il banco di 
filtri viene progettato allontanandosi in qualche modo da 
algoritmi tipo FFT al fine di raggiungere particolari pre- 
stazioni. 


6.4. Tecnica adattiva ottima nella cancellazione del clutter 
[26] 


Si consideri un radar coerente che trasmette un treno 
di N impulsi che vengono ricevuti, per un particolare bersa- 
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g£lio, negli istanti di tempo to» tj» t2*-tg La spaziatura 
tra gli impulsi puo^ non essere costante, l'unica ipotesi 
che si fara/ nel seguito e^ quella inerente alla assenza di 


ritorni di clutter di seconda traccia o di traccie successi- 
ve. ' 


Si supponga inoltre che il segnale riflesso dal target 
sia di tipo sinusoidale 


j(Qm ft t$) 
(6.59) d, $6 e 
dove 
f e^ la frequenza doppler corrispondente alla velocita^ 
del target 


La struttura di un filtro MTI (non ricorsivo) e^ quella 
schematizzata in fig.6.15, dove con Ww, si e^ inteso l^i- 
esimo "peso" complesso del filtro stesso e T; e^ l'interval- 
lo ticti] proprio di due impulsi che si succedono. 


Fig.6.15 - Schematizzazione di un filtro MTI non ricorsivo. 


Il problema della scelta dei pesi sara. in genere con- 
dizionato dalle caratteristiche che si intendono ottenere, 
secondo i criteri descritti nei paragrafi che precedono. 
Qualora si volesse procedere ad una ottimizzazione di detta 
Scelta sara/ possibile seguire due vie, comprendendo o meno 
l'azione di integrazione coerente. In altre parole e^ possi- 
bile ottimizzare la struttura di fig.6.15 nel senso di mas- 
simizzare il rapporto segnale a clutter in uscita del filtro 
(ossia l^ Improvement Factor) ritenendo la frequenza f del 
target nota oppure e^ possibile pensare ad una banda di fre- 
quenze doppler. In particolare qualora si consideri la fre- 
quenza f nota, per ogni valore di f nascera^ un particolare 
filtro e quindi una ottimizzazione dei vari w,, ne viene 
pertanto immediatamente un banco di filtri, pensando a piu^ 
frequenze. 

Qualora invece si considera non nota la frequenza del 
target, si giungera' facilmente al filtro "sbiancante"; in 
questo ultimo caso la massimizzazione dell^IF nel senso so- 
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pra chiarito e l'integrazione coerente potra/ sempre essere 
possibile con un banco di filtri tipo FFT, che andra^* posto 
in cascata appunto a detto filtro "sbiancante". 

Normalmente alla prima struttura si da^ il nome di 
"Elaboratore Doppler", mentre la seconda viene indicata con 
il nome di filtro "MTI adattivo" (ADMTI) o con quello di 
"filtro sbiancante". 


a) Elaboratore doppler 


L^uscita del filtro di un elaboratore doppler, per un 
ingresso dato dalla (6.59), ipotizzando A -] (infatti nella 
valutazione dell^IF che segue si parlera^ Sempre di rapporti 
ingresso uscita, quindi tanto vale normalizzare l'ingresso) 
diviene con opportuna scelta del riferimento temporale: 

P 
(6.60) yz 
"e V1 Ovi 
La (6.60) in forma vettoriale puo^ essere riscritta: 


(6.61) Y-w.s 


con ovvia simbologia, avendo inteso con S il vettore colonna 
. normalizzato: 

j2* fti j2* ft, 
(6.62) S-2(1,e ,€ Ee) 


e con WT il vettore riga corrispondente agli elementi di pe- 
So del filtro trasversale: W T7(Wi ,W5.. Wi ). 

Indicando con y, l^i-esimo campione di rumore piu^ 
clutter in ingresso al Ce la corrispondente potenza in 
uscita diviene 


; CINES) * * * 
T E 2X m » 
(6.63) . pnl vi Y. ü vi v1 Ya Ys à 94 "3 Ri; 


dove R,, rappresenta l^elemento i-j della matrice di corre- 
lazione (R.) nel clutter piu/ rumore; in realta^ l^aggiunta 
del. rumore nella matrice di correlazione del clutter implica 
aggiungere un termine costante sulla diagonale principale 

L^Improvement Factor del filtro che ne viene e^ quindi 
dato dalla relazione 


(6.64) IF 
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dove sono stati introdotti gli elementi p,. della matrice 
dei coefficienti di correlazione om che Si ottiene nor- 
malizzando alla unita^ gli elementi della diagonale princi- 
pale della matrice di correlazione (il clutter e^ ipotizzato 
stazionario). 

Il denominatore della (6.64) in forma vettoriale puo^ 
essere posto nei termini: 

- * 
(6.65) P -2-W'*'R *W 
en —  -ec - 

Pertanto la (6.64) per le (6.61) e (6.65) puo* essere 

riscritta 


|". sj? 


(6.66) IF, » —————Á, 
D wLg .W 
B *E LUN 


che rappresenta ancora l^improvement factor. 
cot valore massimo (ottimo) della (6.65) e^ dato dal- 
la 


(6.67) IF -$ .R 8$ 


(*) Detti X e Y due vettori ad N componenti ed R una matrice 
Hermitiana  NxN definita positiva allora si definisce 
prodotto scalare 


* 
QG,Y)- xa 


e vale la diseguaglianza di Schwartz: 
2 
[G,0]^ € Q3 (C.Y) 


Peraltro la (6.66) puo^ essere riscritta (con immediata 
identificazione dei simboli): 


"o * 19 ^ni * * * 
. IG5R.; *8 2] (,W) (R., *S ,R.. *S ) 
D (W,W) (W,W) 


IF 


l^ 


T T 
S a" T 8t 
-"HCR^ db OME (S-BEE »E^B3ROGB 
2 7?7ece / Cec oc? 2 2 2 


essendo Rec una matrice Hermitiana. 
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ed il corrispondente vettore dei pesi ottimi e^: 
E i 
-] * 


(6.68) W-KR..8$ 


. 
-TCC 


dove K e^ una costante anche complessa. Sostituendo ]la 
(6.68) nella (6.66) si ha infatti: 


T 2 uus a og 
Iw *s| KE |$- * * sj T 
IF - "s -— iz: -cc - - gt. g.g 
D opt .T * T dogs EU 
W Eg 4. "m a -1 
KK*S*R 


Il problema quindi diviene quello di realizzare il vet- 
tore (6.68) al fine di operare il filtraggio secondo la 
schematizzazione di fig.6.15. 

Allo scopo converra^ ora analizzare la matrice dei 
coefficienti di  autocorrelazione del clutter, data |a 
struttura stessa della (6.68). 

Le quantita^ 01 (di cui nella (6.64)) sono determi- 
nabili, come ben noto, dalla trasformata di Fourier della 
densita^ spettrale del clutter e nella ipotesi piu/ volte 
fatta che il clutter abbia uno spettro del tipo gaussiano: 


2 


2 
-£ /2 9E 


S(f) » e 


l 
Vas o, 
dove si e^ ipotizzata nulla la frequenza media del clutter, 
si ha facilmente (v. (6.48)): 


(6.69) e 


P a4 - 
Nel caso di PRF costante (stagger nullo) nella (6.69) 
e^ possibile porre t,-t.-T. 
La differenza che esiste fra sistema con e senza stag- 
ger risiede allora nella entita^ degli elementi della matri- 
ce dei coefficienti di correlazione, in ogni caso 


(6.70) Pi3 - 03i 
Se il clutter ha una portante media f4 allora la matri- 
ce dei coefficienti di correlazione e^ Hermitiana. 
Considerando allora lo stagger nullo ed una frequenza 
media del clutter pari a fg, la matrice dei coefficienti di 
.autocorrelazione diviene: 
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-ju4T 4 -3u T 
l pe p e "m 
juaT l 7 juaT 
(6.721) R. » | ^? zs dat 
» -cc 
j2o .T joaT 

o^ e id pe L ecc 

dove 
-1275? T? 

(6.72) pe 


Nel caso che al clutter in questione sia aggiunto un 
rumore la Rec di cui nelle (6.65) e (6.66) diviene: 


x^ Ee * Pw i 
NAE Ea c» REC 
c N 
dove 
X e^ la matrice diagonale unitaria dei coefficienti 


di correlazione del rumore 
PON) e^ la potenza del clutter (rumore) 


La (6.73) potra^ essere generalizzata nel caso si vo- 
gliano considerare piu^ clutter presenti contemporaneamente. 

Onde quantizzare in qualche modo l^IF ottenibile in me- 
dia, al variare della doppler del bersaglio, con l^elabora- 
tore doppler converra^ introdurre una nuova figura di meri- 
to, ritenendo di mediare il risultato derivante dal singolo 
filtro dato dalla (6.67) su tutti i possibili filtri. In al- 
tre parole, per ogni frequenza doppler del segnale utile, e^ 
possibile valutare dalla (6.68) i pesi ottimi W e quindi il 
corrispondente IF dalla (6.66). Data l'indeterminazione del- 
la frequenza del segnale di ingresso, il valore ottenuto di 
IF dovra^ essere mediato su tutte le possibili doppler, ne 
viene quindi la 
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1l 
E z ws 
(6.74) IF. z | —————— d f 
D opt " wi. R . Ww d 


2 ^ cc - 


Nel caso di un semplice clutter a spettro gaussiano, in 
assenza di rumore, i risultati della (6.74) sono riportati 
in fig.6.16 [9] per diversi valori di N (dimensione del fil- 
tro), in funzione dello spettro normalizzato sul clutter. 

Nel caso invece si voglia analizzare lo 


b) MTI adattivo (ADMTI) 
converra^ supporre il segnale non noto nella sua frequenza. 


Allora considerando come segnale di ingresso un rumore bian- 
co, la potenza del segnale utile diviene del tipo: 


(6.75) Po-W.ReW 


dove R, e^ la matrice di correlazione del segnale utile; per 
l'ipotesi posta di rumore bianco la Rg e^ una matrice diago- 
nale. 


imma IU uUI ] 
LN MER LY TIL ] 
[ SNL ILLIUCLITI 
LLL] 


Fig.6.16 - Ottimo IF medio per clutter con spettro gaussiano 
(elaboratore doppler) [9]. 


Ne viene quindi 


(6.76) IR, * 
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ed in forma non matriciale 


qoa 
(6.77) IF, Me Dus sm 
1j "1" 3 ^14 


Le (6.76), (6.77) potevano essere ottenute direttamente 
dalle corrispondenti (6.66), (6.64), avendo cura di effet- 
tuare la media della (6.66) su tutti i valori di f (di cui 
e^ funzione S v.(6.62)), non avendo effettuata l^ottimizza- 
zione di cui alla (6.68). 

Naturalmente la matrice R " sara la matrice somma di 
quelle relative al clutter (o ai clutter) piu/ quella del 
rumore. 

Il problema che ora si pone e^ quello di ricavare il 
vettore W che rende massimo l^IF, problema che puo^ essere 
rivisto come problema di rendere minima (la potenza norma- 


* 
lizzata del clutter in uscita qx. " W ) sotto il vincolo 


Re 
* 
di un prefissato valore della potenza di segnale (aT. w^. 
Il problema che ne viene e^ il classico problema di 
autovalori ed autovettori e la minimizzazione della 


6.78 uL 3 
(6.78) WROCH 
con la condizione 

T .* 
(6.79) W*W -1 


comporta il considerare quel vettore W che corrisponde al- 
l^autovalore minimo della Rec- 

Questo problema e^ ora richiamato nel caso particolare 
si consideri una matrice R.. reale (doppler media del clut- 
ter nulla), cio^ comporta che le componenti del vettore peso 
siano reali, naturalmente le conclusioni cui si giunge pos- 
Sono essere estese a casi ben piu. generali. 

Considerando la (6.76), il problema della minimizzazio- 
ne del denominatore con il vincolo che il numeratore rimanga 
costante si puo/ risolvere col metodo dei moltiplicatori di 
Lagrange, minimizzando il funzionale 


2 


(6.80) f(w)- Iww - Alz w,^-1| 
j i 


Das 
1j j ij E 
La minimizzazione della (6.80) comporta l^annullamento 


della derivata rispetto al generico elemento wj 


420 


z Sf x E: m 
(6.81) 9u- -02 - Wi Py 21 Wy 7 0 per ogni k 


ne nasce un sistema omogeneo che ha soluzioni solo se 


Pay73 — Pq3/— Pg tot Pin 
» p 0597 p D 
(6:82) 21 22 23 E 
N1 : e xus URS 


Dalla (6.82) segue che à e^ un autovalore della matrice 
Rec* 

Moltiplicando poi la (6.81) per we sommando su tutti 
i valori di k si ha: 


2 
(6.83) EW.WD AÉw;-20 
ik i kik " k 
da cui 
X 
1 n x 
(6.84) — m ———————— * IF, 
À E Ww.w,b 
h TZ dk dk 
ik 


Osservando la (6.84) si notera^ subito che 


" il rendere massimo IF corrisponde all^autovalore (2) 

minimo, secondo la relazione: 
H 
(6.85) IF m 
A[max À nin 

. il vettore ottimo, per il filtro di fig.6.15, corri- 
sSponde all^autovettore associato all'autovalore mini- 
mo. 


In fig.6.17 e^ riportato l^andamento dell^ottimo IF per| 
un ADMTI (v. (6.76) e (6.85)) in funzione dello spettro del 
clutter normalizzato (il clutter ancora e^ ipotizzato unico 
e di tipo gaussiano). 

Per meglio poter confrontare gli andamenti di fig.6.16 
con quelli di fig.6.17 converra^ ríscrivere la (6.66): 

E^ 


lus]? — ww 
(6.86) IFy - —T.* —T-. —* * 
wg wg w^ — uy 
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0,00 0,05 00.10 0.15 3 0,20 20.25 
Fig.6.17 - Improvement factor ottimo per un ADMTI. 


e quindi ne nasce il legame fra IFy e IF,. Il termine 


(6.87) 


contenuto nella (6.86) rappresenta il guadagno di integra- 
zione proprio dell^elaboratore doppler. Detto guadagno in 
pratica e^ inesistente nella zona dove il clutter e^ forte- 
mente correlato, mentre nella zona di clutter a banda larga 
(c;T sufficientemente elevato) detto guadagno e^ presente. 
Questo fatto viene a spiegare gli andamenti di fig.6.16 e 
6.17, che si identificano per 9 cT sufficientemente basso, 
mentre si discostano a motivo del guadagno di integrazione 
al crescere di ggT. 


c) Stima della matrice di correlazione 


Nelle valutazioni che precedono si e^ ipotizzato che la 
matrice di correlazione o dei coefficienti di correlazione 
sia nota a priori e quindi sia possibile la valutazione del 
vettore dei pesi ottimi. Naturalmente in pratica detta ma- 
trice non e^ nota e quindi si dovra' stimarla dai dati a di- 
sposizione. 

La situazione si presenta come riportata in fig.6.18. 
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j-esima cella in distanza 


Fig.6.18 - Regione di stima per la matrice di correlazione. 


La stima del bersaglio eventualmente presente nella j- 
esima cella in distanza e^ fatta stimando il clutter nelle 
contigue N, celle in distanza, usando N sweep, in altre 
parole si hanno a disposizione NN. campioni di clutter, su 
cui effettuare la stima. Verra^ ipotizzato nel seguito che 
in distanza sulle Nn celle si possa supporre un regime sta- 
zionario. 

Naturalmente le varie celle in distanza, ad esclusione 
della j-esima, verranno ipotizzate prive del segnale utile, 
quindi in esse si supporra/ presente il solo clutter; con- 
verra^ ricordare ancora che le varie celle in distanza sono 
indipendenti in quanto riferentesi a situazioni spaziali 
differenti; pertanto ad ogni cella in distanza, nella sua 
evoluzione azimutale, verra/ associata una particolare rea- 
lizzazione del segnale clutter e a differenti distanze cor- 
risponderanno realizzazioni indipendenti dello stesso segna- 
le clutter. 

Allora associando alla i-esima cella in distanza il 
vettore (colonna) X(i) (di dimensioni N) nella sua evolu- 
zione azimutale e^ possibile stimare la matrice di corre- 
lazione dalla relazione: 


Nytl 
ih H É : v T 
(6.88) R4 LÀ X(DUX(G) 
R i-1 
ifj 
La matrice di correlazione come stimata dalla (6.88) 
corrisponde a prendere tutti gli elementi di fig.6.18, fare 
una stima della .correlazione al ritardo ("lag") opportuno, 
considerando tutte le possibili celle in azimut, il risulta- 
to poi viene mediato in distanza. Naturalmente dalla stima 
di cui sopra viene eliminata la cella j-esima in distanza 
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sotto esame. In realta^ spesso detta eliminazione puo esse- 
re poco importante, per modo che e^ possibile eseguire un^u- 
nica stima su tutto il "batch" di fig.6.18 e cosi^ applicar- 
la a tutte le celle in distanza del "batch" stesso. 

Dalla (6.88) applicando la (6.68) (che puo* essere ri- 
Scritta in termine della matrice di correlazione invece che 
dei coefficienti di correlazione) si ottiene il vettore sti- 
mato dei pesi ottimi: 


6.89 TEN LC, 
(6.89) E^ Ki ww S 


Detto vettore dovra^ essere inserito nella (6.66) e si ot- 
terra un IFp: 


[W^ s 
(6.90) IF, s - 
D' Gg. 


W* 
— cC 


La (6.90) 9 normalizzata al valore ottimo (6.67): 


(6.91) Y 95 ————— 
Ify opt 

diviene una variabile aleatoria il cui intervallo di defini- 
zione e^ O0 1. In [8] di detta variabile, che rappresenta la 
degradazione dell^IF per l^elaboratore doppler, per effetto 


dell'errore di stima, e^ valutato il valore medio (perdita 
media di IF) e la sua varianza: 


Nn qoLccN 


NR Ti 


-I 


(6.92) " 
—p.2  GNQH2-N)DQNQH3-N) — (NQE2-N) 


* (N42) (Nl) qu? 


(*) Converra! notare che a denominatore della (6.90) e^ ri- 
masta la matrice R,, vera (e non quella stimata), in quanto, 
una volta definiti i pesi, la potenza del clutter di uscita 
viene valutata operando una media su tutte le possibili rea- 
lizzazioni del clutter stesso. 
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In fig.6.19 e^ riportato l'andamento dell'inverso di Y 
in dB, dalla quale e^ possibile valutare immediatamente il 
numero delle celle in distanza necessarie per avere una 
modesta degradazione dell^IF, fissata in qualche modo la di- 
mensione N del "batch" azimutale. 

In fig.6.20 e^ riportato l'andamento della deviazione 
standard di normalizzata al suo valor medio, come indice 
della variabilita^ dell^IF al variare della stima effettuata 
sempre sulle N N, celle spaziali. 

I risultati di cui in figg.6.19 e 6.20, che servono ad 
individuare la regione di spazio necessaria per realizzare 
la stima del clutter, studiati per l^elaboratore doppler 
possono essere estesi facilmente al caso ADMTI, secondo le 
considerazioni che verranno meglio precisate nel seguito. 


d) Tecniche realizzative 


Il problema fondamentale rimane peraltro, una volta 
stimata la matrice Ré( [) Ree, la valutazione dei pesi 
ottimi che nel caso di "elaboratore doppler" consiste nel- 
l'utilizzare la (6.89) che comporta una inversione della ma- 
trice stimata. 


Ylas 


Fig.6.19 - Andamento delle perdite di IF nel caso dell^ela- 
boratore doppler. 
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Fig.6.20 - Variazione percentuale dell^IF in funzione del 
numero di celle in distanza prese in considerazione. 


Esistono certamente degli algoritmi che consentono tale 
inversione, anche se vanno collegati a particolari condizio- 
ni operative e verranno illustrati nei paragrafi che seguo- 
no. 

Peraltro anche nel caso dell^ADMTI le cose non sono 
semplici, soprattutto per la richiesta elaborazione in tempo 
reale e le cose si aggravano quando il clutter non possa ri- 
tenersi stazionario. 

In conclusione i problemi di elaborazione connessi alla 
realizzazione di un cancellatore adattivo consistono nel: 


. definire la zona su cui fare la stima ossia la zona di 
stazionarieta^ 

. valutare, ossia stimare la matrice di correlazione o 
dei coefficienti di correlazione 

. definire l^ordine del filtro che, per considerazioni 
connesse al costo realizzativo e alla flessibilita^, 
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dovra^ essere minimo 

^ ricercare autovalori ed autovettori con algoritmi che 
in qualche modo minimizzano il costo computazionale 
(ric. ad es. tecnica di Pisarenko) [11] 

. ricercare l^autovalore minimo ed il corrispondente au- 
tovettore per modo di poter realizzare il filtro di 
cui in fig.6.15 

. valutare il segnale all^uscita del filtro di cui al 
precedente punto e porre infine la soglia decisionale 
(eventualmente preceduta da un banco di filtri che 
realizza l'integrazione coerente). 


Nel tentativo di ridurre i problemi di elaborazione di 
cui sopra, negli ultimi anni da piu/ parti sono state propo- 
ste applicazioni delle tecniche derivanti dall'usare modelli 
autoregressivi. In tale ambito infatti sono stati studiati 
degli algoritmi che possono ritenersi estremamente efficien- 
ti e che ben si adattano alle applicazioni radar sia nel ca- 
so dell^avvistamento che nell^inseguimento. 

Nelle pagine che seguono tali metodologie verranno ri- 
proposte facendo ovviamente riferimento unicamente alle ap- 
plicaziori radar. 


6.5. Cancellazione del clutter con tecniche autoregressive 


Negli ultimi tempi sono state messe a punto diverse 
tecniche di analisi spettrale. Peraltro anche la FFT, di cui 
si e^ trattato nelle pagine che precedono, puo essere inte- 
Sa come tecnica di analisi spettrale, ma presenta problemi 
dovuti al livello dei lobi laterali (e quindi alla conse- 
guente distorsione spettrale) ed alla modesta risoluzione. 

Questi problemi, conviene ripeterlo, sono dovuti al 
fatto che i dati di ingresso, non essendo noti al di fuori 
della zona su cui opera la FFT, vengono assunti nulli, si 
tratta quindi di una operazione di "finestratura" sugli 
stessi dati. 

I nuovi metodi di analisi spettrale si basano su una 
differente metodologia, avente le seguenti caratteristiche: 


. Scelta di un opportuno modello 

. stima dei parametri del modello o direttamente dai 
dati di ingresso o indirettamente attraverso la fun- 
zione di correlazione 

. realizzazione di una opportuna funzione filtrante sul- 
la base della stima di cui sopra. 
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In questo caso la stima spettrale viene fatta assumendo 
implicitamente i dati fuori della finestra di misura in ac- 
cordo con il modello assunto. 

Per questo motivo e^ possibile ottenere una alta riso- 
luzione in frequenza ed una ottima stima spettrale. 

Nelle pagine che seguono, dopo aver richiamato 1a 
struttura dei modelli AR, ARMA e MA, vengono individuate le 
problematiche inerenti la modellizzazione del clutter. 


a) Richiami sui modelli AR, ARMA e MA 


Considerando il clutter come un segnale aleatorio, e^ 
possibile ritenere che, a scopo ad es. simulativo, possa 
essere generato facendo passare del rumore "bianco" attra- 
verso un apposito filtro, filtro che conterra. tutte le in- 
formazioni del clutter stesso ossia ne costituisce un mo- 
dello. 

Poiche^ peraltro si ha a che fare con sequenze, detta 
(e) una sequenza rappresentante il rumore (i singoli cam- 
pioni sono campioni di un processo bianco ed a valor medio 
nullo) e íx) 1a sequenza rappresentante il clutter, occorre 
allora trovare quel filtro che realizza l'operazione 


(6.93) X(z) » H(z) - E(z) 


con ovvie rappresentazioni sul piano z. 

Una volta determinata H(z), il problema della cancella- 
zione del clutter e^ automaticamente risolto. Infatti poi- 
che^ l^obiettivo finale e^ quello di "sbiancare" il clutter, 
consentendo il passaggio del segnale utile, la funzione di 
trasferimento del filtro cancellatore sara^ data dalla 


- 1 
(6.94) H (z) - H(z) 

Il problema che si pone quindi e^ quello della determi- 
nazione della H(z). 

E^ noto che una funzione H(z), che sia razionale, e^ in 
grado di modellare vari processi della piu/ diversa natura. 
Una tale funzione razionale si ottiene quando le varie com- 
ponenti delle sequenze (e) e (x) sono legate da una equazio- 
ne alle differenze lineare del tipo: 


q 
(6.95) x, ) bit eid 7 ) 8t Xi 
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ossia il generico elemento i-esimo di (x] e^ dato da una 
combinazione lineare di p elementi di (x) (che precedono 
l'elemento in questione) aggiunto all'i-esimo elemento di 
rumore insieme ad una combinazione lineare dei q che lo pre- 
cedono. 

La (6.95) rappresenta un processo autoregressivo, che 
usualmente viene indicato con la sigla ARMA (Autoregressive 
Moving Average), e conduce ad una funzione di trasferimento 
in z: 


(6.96) Biz) Be: 
dove 
(z) D ap? 
A(z) -» 
k-o * 
(6.97) 
B( a x. 
z) H b. Z 


j-o 


La struttura ARMA puo. particolarizzarsi in quella det- 
ta MA che e^ contraddistinta da 


(6.98) H(z) -» B(z) 
ed in quella AR che conduce alla 


(6.99) Sr xy 


che ha origine dalla relazione 


P 
(6.100) X, "6 y & X 


dove E e^ il generico campione della sequenza di rumore che 
genera la sequenza (x), in base allo schema riportato in 
fig. 6.21. 

La struttura AR e^ particolarmente interessante dal 
punto di vista dello sbiancamento infatti conduce ad una 
struttura del filtro cancellatore del tipo FIR (Finite Im- 
pulse Response), infatti la (6.94) diventa: 


- P i 
(6.101) H (z) » A(z) » z 
dis ^k 


che e^ riportato in fig.6.22, che inverte in qualche modo la 
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rappresentazione di fig.6.21. 

Il problema quindi del filtraggio si pone nella ricerca 
dei coefficienti a, ed in questi ovviamente e^ contenuto 
tutto il modello del clutter. 


Fig.6.22 - Filtro sbiancante. ^ 


In realta^, volendo analizzare lo spettro del clutter, 
converra/ ricercare lo spettro di x, (ipotizzato clutter) 
come possibile dalla fig.6.21. Peraltro la funzione di tra- 
sferimento relativa alla schematizzazione di fig.6.21 si ot- 
tiene facilmente infatti per ei di tipo sinusoidale e di 
ampiezza unitaria, dalla (6.100) si ha: 


Q,JoiT - B(ju) QoiT "" j a HG) eJ» (G7IOT 
k-1 


avendo ipotizzato x, di frequenza pari a quella di ingresso 
per ragioni di linearita^; si ha allora (v. anche (6.99)): 


(6.102) H(jo) - 
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Dalla (6.102) nasce che lo spettro di (x) diviene 
(6.103) S.C » [86o) | ? s ct 


ossia (a meno di costanti inessenziali per quanto segue) 


oe*T 

(6.104) S. f£) - $ VU 

[1-7 ) a g 4 | 
k 

k-1 


dove c2 e^ la varianza della sequenza di ingresso (e). 


Utilizzando la (6.104) sono ottenibili degli spettri di 
potenza molto piu accurati rispetto a quelli ottenibili u- 
tilizzando il metodo basato sulla DFT; inoltre risulta mi- 
gliorata la capacita/ di risolvere componenti spettrali mol- 
to vicine fra di loro. 

Recentemente (v. [13]) e^ stata effettuata una valuta- 
zione circa i limiti teorici della capacita di risoluzione 
ottenibile utilizzando questa tecnica. 

I risultati si riferiscono al caso di due sinusoidi in 
presenza di rumore bianco; essi sono stati ottenuti suppo- 
nendo una stima dei parametri (ai), secondo criteri che 
verranno descritti nel seguito, ed applicando la relazione 
(6.104) facendo variare, di volta in volta, l^SNR delle due 
sinusoidi, la separazione in frequenza e l'ordine p del mo- 
dello. 

In fig.6.23a) viene riportata in ascisse la separazione 
in frequenza tra le due sinusoidi (normalizzata a 1/T) ed in 
ordinate 1^SNR minimo richiesto perche dall'esame dello 
spettro ottenuto applicando la (6.104) si possano risolvere 
i due picchi relativi alle due sinusoidi; le curve sono sta- 
te parametrizzate rispetto a diversi valori p dell^ordine 
del modello. I punti che si trovano sopra di una determinata 
curva sono punti per i quali, relativamente all^ordine cor- 
rispondente a tale curva, le sinusoidi sono risolvibili men- 
tre per quei punti, che si trovano sotto la curva, vale la 
condizione opposta. La linea tratteggiata individua una zona 
al di sotto della quale si ha un'improvvisa degradazione 
delle capacita^ risolutive. 


Nella fig.6.23b) viene invece graficato l'andamento del 
SNR minimo richiesto per la risoluzione in funzione dell^or- 
dine del modello e parametrizzato rispetto a diverse separa- 
zioni in frequenza. 
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Fig.6.23 - Separazioni in frequenza possibili con tecniche 
AR (v.[13]). 


b) Metodologia di stima dei parametri AR 


La (6.100) puo^ essere scritta in forma vettoriale 


T £z 
(6.105) Xi A- ei 
dove 
T 
Xi L'ELAMEILOM 
AT x DTECETTE X 


Premoltiplicando la complessa coniugata della (6.105) 
per X; e facendo il valore atteso si ha 


* 
(6.106) R*A-Q 
dove 


* 
R  e' la matrice di autocorrelazione EX X *| del proces- 
so X, di dimensioni (p*l) * (pl) 


Tz ]o2,0. ..0| deriva dal fatto che i passati valori del- 
l'uscita del filtro AR (v. fig.6.21) sono scorrelati 
con e; e 02 e^ la varianza della sequenza di ingresso. 


lo 
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Pertanto dati gli elementi della matrice di aygtocorre- 
lazione, i parametri AR e la potenza di rumore Og, possono 
essere valutati dalla (6.106), che costituisce il ben noto 
sistema di equazioni detto di Yule-Walker. La (6.106) potra^ 
essere risolta applicando ad esempio l^algoritmo ricorsivo 
di Levinson [12]. Lo spettro AR e^ naturalmente valutabile 
dalla (6.104). 


c) Confronto modellizzazione AR e ARMA 


In [14] e^ stato analizzato come il modello AR appros- 
simi molto bene un clutter di tipo gaussiano, d^altra parte 
questo fatto verra rivisto nel seguito quando verra ana- 
lizzato l^ordine del filtro di cancellazione, che corri- 
sponde all^ordine (p) del modello adottato, per ottenere un 
richiesto Improvement Factor. 

Verra^ anche puntualizzato che in presenza di un doppio 
clutter sara^ necessario ricorrere ad un ordine molto eleva- 
to 10-15 che comporta una struttura notevolmente complessa 
del filtro. 

Si pone allora il problema di ridurre l^ordine del fil- 
tro usando ad es. un modello ARMA. 

Analizzando la (6.96), il filtro ARMA non e^ certamente 
di tipo FIR in quanto l^uscita del filtro (61) ritorna, dopo 
opportuni ritardi e moltiplicazioni per -7bi; in reazione (v. 
fig.6.24 dove e^ schematizzato il filtro ÀRMA come immedia- 
tamente ricavabile dalla (6.95)). Si tratta pertanto di un 
filtro ricorsivo, che indaga sui dati anche molto precedenti 
al dato attuale, dati che opportunamente pesati ("smoothed") 
contribuiscono ancora a determinare l^uscita. 


Fig.6.24 - Struttura di un filtro ARMA. 
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Nel caso radar si e^ interessati ad una elaborazione di 
tipo "batch", per consentire agilita^ di PRF, di fp..., eda 
questa elaborazione verra^ prestata attenzione nel seguito. 

Se ora il numero degli elementi del vettore di ingresso 
Xi al filtro di fig.6.24 e^ finito e di dimensione N, data 
la struttura di detto filtro, e^ possibile legare in modo 
lineare l^uscita agli N elementi di X,; per rendersi conto 
di questo fatto bastera^ considerare l^evoluzione del vetto- 
re X, nel filtro di fig.6.24 o applicare ricorsivamente la 
(6.93). 

In definitiva da un punto di vista concettuale non c^e^ 
alcuna differenza fra una struttura AR ed una ARMA, a patto 
di operare con modalita^ "batch". 

Nel seguito quindi ci si limitera^ a considerare il ca- 
so AR, anche se la struttura ARMA potra/ avere un suo scopo 
da un punto di vista realizzativo, diminuendo eventualmente 
il costo computazionale. 


d) Filtraggio di predizione ottimo: ADMTI predittivo (PAMTI) 


Un modo particolare di vedere l^applicabilita^ delle 
nuove metodologie di analisi spettrale puo^ essere quello di 
utilizzare la tecnica di predizione lineare. 

Pensato il segnale di ingresso costituito dalla somma 
del segnale utile rc (t), del rumore bianco v(t) e del clutter 
(o rumore correlato) Y(t), il problema radar si pone nella 
stima di E(t), minimizzando l'errore corrispondente. Tutto 
cio^ e^ chiarito in fig.6.25, dove il problema si pone nella 
ricerca della caratteristica del filtro, detto "filtro di 
Wiener" [16]. 


v(t) xy (E) filtro di 
Viener 


Fig.6.25 - Schematizzazione del filtraggio ottimo. 


Se il filtro da ottimizzare e^ un filtro a risposta im- 
pulsiva finita (FIR), la stima ottima in un particolare pun- 
to lungo la j-esima cella in distanza (v. fig.6.18) e^ otte- 
nuta dal minimizzare l'errore quadratico medio: 
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(6.107) ea.je-l wow" 
k lc 
i-1 
dove 
k e^ l'indice delo sweep che deve essere scelto per ot- 
tenere la ottima stima 
Wi Sono i pesi complessi del filtro 
ui, e^ il campione i-esimo del segnale di ingresso costi- 


tuito da segnale utile, rumore di fondo e clutter 


Applicando il metodo del filtraggio generalizzato di 

Wiener [15], ossia sviluppando e minimizzando la (6.107) 

. rispetto ai pesi Wi si ottiene facilmente la seguente re- 
zazione 


* 
(6.108) GL oeR ROSE «4 
dove 
Rg e^ la matrice di autocorrelazione del segnale 
Ra AES " n i " rumore 
Re ERE i i à " clutter 
W e^ il vettore dei coefficienti del filtro 


e^ un vettore le cui componenti sono le correlazioni 
del segnale utile tra il campione da stimare ed i cam- 
pioni in esame. 


Se ora si fa l'ipotesi che il segnale utile sia un ru- 
more bianco, per cui il filtro in oggetto verra identifi- 
cato con il nome di "ADMTI predittivo" (PAMTI), la matrice 
Rg diviene una matrice diagonale, considerando inoltre che 
la potenza di clutter e^ usualmente molto piu/ elevata di 
quella del segnale e rumore, la (6.108) diviene 


* 
(6.109) R(Wo-A 


dove R, dovra^ essere stimata usando gli N Na campioni di 
cui in fig.6.18. 
La (6.109) puo essere riscritta: 
^ * 
(6.110) Hw, 
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ed il vettore W che ne consegue puo essere ovviamente va- 
lutato a meno di una costante in quanto l^IF che viene ri- 
cercato ed in qualche modo ottimizzato (in realta^ si tratta 
di una tecnica subottima) e^ dato (v. (6.76)) dalla: 

* 
"n W 


(6.111) IF - 
"wu g 
S5 Zoe * 

Peraltro il vettore A, per l'ipotesi posta di segnale 
come rumore bianco, e^ un vettore con solo un elemento dif- 
ferente da zero; la posizione di detto elemento nell^ambito 
del vettore stesso corrisponde alla posizione della cella k- 
esima azimutale da stimare nell'ambito della cella in di- 
stanza (j-esima) in esame. 

Si noti che l^equazione (6.110) e^ molto simile alla 
(6.68), peraltro, data la struttura del vettore A, e^ possi- 
bile trovare degli algoritmi che ne consentono una facile 
soluzione, algoritmi che si ricollegano alla modellizzazione 
di cui nei paragrafi che precedono. 

Converra^ ancora osservare che 1^eq.(6.110) definisce 
un filtro, la cui uscita e^ un rumore bianco: il filtro de- 
correla (sbiancando) l^ingresso costituito dal clutter cor- 
relato. 

La (6.110) puo* essere riscritta: 


P e 

S E 
(6.112) W- P or B 

e 
dove 
P. e^ la potenza del segnale utile 
P clutter 
B " un vettore definito dalla Ae. ossia 


Bl-Joo...010... 0| 


La. posizione di "1", nell'ambito del vettore B, dipende 
dalla cella k-esima su cui si vuole operare la stima. A que- 
sto punto si pone allora il problema di dover scegliere su 
quale sweep, nell'ambito della evoluzione azimutale, convie- 
ne porre l'attenzione. 

In realta^ il problema si presenta ancora una volta 
sotto un duplice aspetto: 

. qualora si voglia operare anche una integrazione 
(coerente (tipo FFT) o meno) sara/ necessario stimare tutti 
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i punti della stringa azimutale; x 

. Ssara^ sufficiente la stima di un solo punto qualora 
si voglia porre una soglia decisionale subito dopo il fil- 
traggio in questione. 

Si porra^ inizialmente attenzione a questo ultimo a- 
spetto, anche se l^obiettivo finale e^ quello di operare in 
qualche modo una integrazione. 

Pertanto verra^ ricercata la posizione dello "1" nel- 
l'ambito del vettore B che ottimizzi la (6.111). 

La posizione centrale e^ senza meno l^ottima, poiche* i 
campioni presi nell^intorno consentono di realizzare una mi- 
gliore stima del clutter, piuttosto che quella ottenuta u- 
sando un campione laterale; infatti in questo ultimo caso 
pochi termini a forte correlazione vengono usati e la stima 
ovviamente e^ peggiore. 

In fig.6.26 e^ riportato l^IF in funzione della lar- 
ghezza spettrale del clutter normalizzata (c £T); il clutter 
e^ supposto a spettro gaussiano ed un solo clutter e^ ipo- 
tizzato presente. In particolare in fig.6.26a) e^ ipotizzata 
una scelta centrale del punto di stima ed in fig.6.26b) una 
Scelta laterale. I1 numero dei campioni N e^ il parametro 
corrente. Paragonando le figg.6.26a) e b) e^ possibile ri- 
tenere di poter trascurare il problema della scelta del pun- 
to di ottimizzazione. 

Se ora si confrontano gli andamenti di fig.6.26 con 
quelli di fig.6.17 e^ possibile ritenere che la perdita (su 
singolo clutter) dovuto alla tecnica di predizione rispetto 
a quella ottima e^ davvero modesta; d^altra parte si vedra^ 
che realizzare la (6.112) e^ davvero semplice (almeno per 
"l" laterale per il vettore B), per modo che la tecnica AMTI 
predittivo appare veramente efficace. 


Operando peraltro l^ottimizzazione nella posizione cen- 
trale e^ possibile ottenere nel caso N-2 ed N-3 i pesi ri- 
portati nella tab.l, utilizzando il simbolismo usato nella 
(6.71) [16]. 

Nell^ottenere i pesi di tab.6.1 e^ stato trascurato un 
termine di guadagno comune inessenziale. E^ ovvio allora che 
il cancellatore singolo o doppio corrispondono ai filtri ot- 
timi in assenza di doppler sul clutter (0470) e per bande di 
clutter estremamente strette (90-1). In ogni caso in fig. 
6.26b) e^ riportato a tratteggio l'andamento dell^IF del 
doppio (DC), triplo (TC) e quadruplo (QC) cancellatore per 
un confronto immediato con il PAMTI. 
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Fig.6.26 - Improvement factor in funzione dello spettro del 
clutter normalizzato nel caso di un solo clutter 
a) stima del punto centrale del vettore azimutale 
b) stima del punto laterale 
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Tab.6.1 


Riscrivendo le eq.(6.112) in forma esplicita, sceglien- 
do il punto laterale per la stima e normalizzando il vettore 
pesi a BU en si ha 


* * * 
1 e Q0) p(Q2)... o (1) ||w | |1 
p(1) 1 2 i1) vex D CRe2) v» | |o 
(6.113) s - 
e(2) e(1) Do e p (3) [|w, | |O 
o(N-1) 0(N-2)0(N-3) ... jo ds 0 


Le eq.(6.113) normalizzate (dividendole per wi) coin- 
cidono con le ben note equazioni di Yule-Walker, che possono 
essere ottenute quindi sia dalla teoria di predizione linea- 
re di Wiener, avendo assunto un modello AR, o anche appli- 
cando il metodo della massima entropia (MEM) [12]. In par- 
ticolare 1/w, e^ l'errore di predizione ottimo. 

Come conseguenza della scelta dell^"l1" laterale sul 
vettore B e^ possibile applicare per risolvere il sistema 
(6.113) il ben noto algoritmo di Levinson-Durbin [12], che, 
come verra/ detto nel seguito, da^ la soluzione in modo ite- 
rativo (al variare dell^ordine N), con un costo computazio- 
nale basso rispetto ai classici metodi di inversione matri- 
ciale, tipo Gauss-Jordan. Si gaesa in realta^ da, un numero 
di operazioni dell^ordine di N^ ad un ordine di N^. 

La efficacia della procedura che ne risulta e^ stretta- 
mente legata alla accuratezza ottenuta nello stimare la ma- 
trice di correlazione, partendo dagli N-N, campioni della 
regione di stima (v. fig.6.18)., Naturalmente questo proble- 
ma verra/ ripreso nelle pagine che seguono, allo scopo di 
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semplificare la stima e quindi ridurre ancora il costo com- 
putazionale nella speranza di avvicinarsi all^ordine di 
(N/2) logjN, proprio degli elaboratori FFT, oggi particolar- 
mente usati. 

Un altro metodo per risolvere il sistema (6.113), senza 
passare attraverso la stima della matrice di correlazione, 
e^ quello di lavorare direttamente sui campioni del segnale 
radar, utilizzando l^algoritmo di Burg [12]. 

Un punto particolarmente importante e^ la scelta del- 
l'ordine di autoregressione, pensando in ogni caso di usare 
ovviamente un numero di coefficienti del filtro inferiore al 
numero N dei campioni disponibili nell^evoluzione azimutale 
(v. fig.6.18). 

In realta^ siccome usualmente la stima (in applicazione 
non radar) viene fatta sulla stessa stringa dei dati, puo^ 
succedere che aumentare l^ordine del filtro porti implici- 
tamente a valutare coefficienti di correlazione a notevole 
ritardo ("lag") con errori estremamente alti, dato il basso 
numero dei campioni su cui operare la stima; tutto cio^ por- 
ta a scegliere un particolare ordine del filtro di certo in- 
feriore al numero dei campioni della stringa di ingresso 
[12]. Il problema si presenta differente nel caso radar dove 
la stima verra fatta sostanzialmente nell^evoluzione in di- 
stanza secondo le modalita^ che verranno precisate nel se- 
guito. 

Converra^ allora scegliere l^ordine del filtro in base 
al clutter che si presuppone presente ed all^IF richiesto. 

Particolare attenzione converra^ ora porre al problema 
della presenza di due clutter, perche^ per il caso di un so- 
lo clutter la tecnica della stima della frequenza media, ac- 
compagnata da un cancellatore, appare normalmente soddisfa- 
cente e di costo computazionale basso relativamente alle 
stime adattive di cui nel presente paragrafo. 


e) Comportamento su doppio clutter - Confronto fra ADMTI e 
PAMTI 


Nelle applicazioni radar e^ spesso presente il problema 
operativo di voler cancellare due clutter (o jammer) contem- 
poraneamente presenti nella stessa cella in distanza. 

In questo caso la tecnica della stima spettrale della 
frequenza media cade rapidamente, infatti ci si aggancera^ 
Sul clutter a livello superiore o al limite in una posizione 
intermedia, per modo che la cancellazione diviene compromes- 
sa definitivamente. 

L'adozione della tecnica ADMTI predittiva si presenta 
particolarmente interessante quando non si hanno informazio- 
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ni sulle frequenze medie; pertanto al caso della presenza di 
due clutter contemporanei di tipo gaussiano (a frequenze me- 
die non note) verra^ posta attenzione nelle pagine che se- 
guono. 

Quando due o piu/ clutter sono simultaneamente presen- 
ti, i coefficienti AR (e quindi gli zeri del filtro corri- 
spondente) tendono ad adattarsi differentemente sui due 
clutter, in funzione delle potenze. delle portanti e delle 
larghezze di banda. La scelta ottima di N richiede la deter- 
minazione della cancellazione effettiva rispetto a tutti i 
clutter presenti. 

Converra^ allora introdurre piu' IF, ciascuno associato 
al suo clutter. Ritenendo di aver ottimizzato il filtro (v. 
(6.112)), utilizzando la 


PeiBeei * Pert Eeca a M 


"E S. ies o Dax 
C. 


(6.114) R..- 
9 cl 2 


dove 


Pe1(2) e^ la potenza del clutter 1(2) 


R e^ la matrice dei coefficienti di correlazione del 
ccl(2) 
clutter 1(2) 
r e^ il rapporto in potenza dei due clutter 


si ottengono dei pesi w che in modo conveniente cancelleran- 
no i due clutter. Per ogni clutter converra/ definire un 
Improvement Factor parziale: 


* 
WT-g 
(6.115) IE, 4 —— —— — 
E VUE. 
- C7Cecl - 
* 
Wu 
(6.116) If, uiie.. - 
W* *W 
- 7cc2 — 


mentre converra? indicare ancora con IF, l^Improvement 
Factor legato all^insieme dei due clutter: 


(6.117) IF, * —— —Às* 
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Per la (6.114) e^ immediato legare i tre IF sopra defi- 


niti secondo la relazione: 
H l r 1l 

(6.118) ——-í(-——t-—-]).-— 
IF. IFi IF, ltr 


Onde esemplificare il problema si e^ ritenuto di dover- 
lo risolvere in un caso particolare [22]: 


. 19 clutter posto 4a frequenza zero con ggi* T7.02 (es. 
clutter di terra) 
. 29 clutter posto a meta/ della campata dettata dalla 


PRF: fa T-.5 (es. clutter di pioggia) ed al li- 
vello 20 dB sotto al primo clutter (r-.01) 


In particolare si e^ ritenuto di dover comparare il 
comportamento del PAMTI con 1o ADMTI ottimo (tecnica au- 
tovalori ed autovettori) e quindi si e^ proceduto ad una 
analisi dei vari IF e degli andamenti spettrali dei residui. 

La ricerca dei pesi ottimi e^ stata effettuata 


. nel caso PAMTI predittivo utilizzando la (6.112) 
. nel caso ADMTI ottimo utilizzando la tecnica degli au- 
tovalori ed autovettori v. (6.81) e seg. 


Avendo indicato con il pedice w gli andamenti relativi 
all^ADMTI predittivo e con il pedice o quello ottimo, si 
sono avuti gli andamenti riportati in fig.6.27 e seg. 

In particolare in fig.6.27 e^ riportato l^'andamento 
dell^IF,., nel caso di un rapporto dei clutter r-.01, in 
funzione:-della larghezza spettrale del secondo clutter. 

Nella fig.6.28 e^ possibile osservare l'entita^ modesta 
e la regolarita^ delle perdite del filtraggio predittivo ri- 
spetto al filtraggio ottimo, sempre relativamente a IF,.. 

Piu! interessante e^ la fig.6.29 dove gli andamenti di 
IF presentano dei salti in corrispondenza a ben determina- 
ti valori di Og5 T. 

Il motivo di un simile comportamento e^ dovuto alla po- 
sizione degli zeri della funzione di trasferimento del fil- 
tro. Ad es. nel caso N-12 si registra un salto di circa 17dB 
passando da G5: T-.03 a cf5*T-.04 ed il numero degli zeri 
che agiscono gil primo clutter nel caso CO 2* 17.03 e^ pari a 
6, mentre quando 9 g* T-.04 diviene pari a 5. La riduzione 
del numero degli zeri si traduce praticamente in una minore 
attitudine alla cancellazione, come e^ immediato giustifica- 
re. 


442 


Fig.6.27 - Andamento dell'IF,, globale nel caso ADMTI. 


Z7 


Fig.6.28 - Andamento delle perdite in IF, del PAMTI relati- 
vamente all^ADMTI. 
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Fig.6.29 - Andamento di IFio (IF sul primo clutter) nel caso 
ADMTI. . 


Naturalmente ad ogni salto in IF,,, corrisponde una mi- 
gliore capacita di cancellazione del secondo clutter (1F55) 
(v. fig.6.30). 

Confrontando invece gli analoghi andamenti del filtrag- 
gio predittivo si sono avute le degradazioni riportate in 
fig.6.31. In realta^ a queste degradazioni che, a prima vi- 
sta, possono apparire rilevanti, fa riscontro un migliore 
"sbiancamento", ossia un andamento spettrale molto piu^ 
piatto, che potra condurre ad un migliore comportamento 
nell'integrazione coerente che, come detto, spesso segue il 
filtro di cancellazione. 

In realta^ il confronto in termini di andamenti spet- 
trali dei residui (sbiancamento) puo^ essere eseguito con- 
Siderando la funzione di trasferimento del filtro di cancel- 
lazione: 

N 
(6.119) . H(f)- ]w, e PT 

i-o 
dove i w, sono determinati dalla (6.112) per l^ADMTI predit- 
tivo e dall'autovettore, associato all'autovalore minimo 
della matrice dei coefficienti di correlazione (v. (6.82)), 
per il caso ADMTI. 
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Fig.6.30 - Andamento di IF59 (IF sul secondo clutter) nel 
caso ADMTI. 


La densita^ spettrale all^uscita del filtro in questio- 
ne e^ ricavabile dalla 


2 
(6.120) S C£) - $.(£) -[8C£) | 


dove S. C£) e^ la densita^ spettrale del segnale in ingresso 
al filtro. 

Dall'analisi dei risultati, riportati in un caso parti- 
colare in fig.6.32, e^ possibile ritenere che il filtro 
ADMTI predittivo (PAMTI) opera un migliore sbiancamento ri- 
spetto all^ADMTI. 

Da un punto di vista intuitivo a tale conclusione si 
poteva arrivare direttamente considerando l^azione preditti- 
va del filtro in questione, rispetto ad una massimizzazione 
di IF che non indaga sull'andamento spettrale del segnale. 

In tal modo il filtro predittivo puo' essere rivisto 
come una tecnica di realizzazione di un filtro sbiancante e 
confrontando la (6.109) con la (6.106) puo^ essere interpre- 
tato come un modo di ottenere la modellizzazione AR (v. an- 
che fig.6.22). 
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b) 


Fig.6.31 - Perdite sugli IF parziali del PAMTI relativamente 
all^ADMTI. 


D^altro lato il problema dello sbiancamento puo^ essere 
esaminato introducendo il fattore di sbiancamento 


Pol 


Of1 


co2 


(6.121) ó - 


c 
normalizzando la pótts del clutter in uscita relativa ai 
singoli clutter alla relativa banda spettrale. 
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Fig.6.32 - Andamento del residuo spettrale dopo filtraggio. 


Si e^ constatato che nel caso PAMTI 6 si discosta dall^u- 
nita^ di qualche percento, mentre diviene di molto diverso 
da 1 nel caso di filtro ottimo. 

Ad esempio nel caso di fig.6.32 si ha $a 2953 mentre 
$ 2.08 (sono usate le stesse simbologie dei pedici adottate 
nelle definizioni degli IF). 

Il fattore di sbiancamento Ó in realta^ vuol signifi- 
care una densita spettrale costante in uscita nelle zone 
interessate dai due clutter ma, v.fig. 6.33, la banda dei 
residui in uscita non e^ certamente GC e Oe5. D'altra parte 
Si puo ritenere ancora valida la introduzione del fatto- 
re (almeno per lo PAMTI in quanto gli spettri in uscita si 
modificano proporzionalmente per i due clutter. 

Dalle (6.115) e (6.116) insieme alla (6.121) conside- 
rando il PAMTI (6, "1) cui unicamente sara/ dedicata atten- 

Ww 
zione nelle pagine che seguono, e^ possibiie legare IF, e 
IF: 


?£2: 
(6.122) IF P r2 
f1 
infatti 
IF 
(6.123) — E: S 
2 col c2 
P2 
e ricordando ]1la (6.121) (61) er - P. (v. (6.114)) si ha 
cl 


immediatamente la (6.122). 
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Fig.6.33 - Improvement Factor parziale IF 


Considerando inoltre la (6.117) e^ possibile ancora 
Scrivere:: 


(6.124) IB SIE. 6e eres is 


considerando r««l. 


f) Valutazione dell^ordine di  autoregressione nel caso di 
doppio clutter 


Identificati i requisiti di sistema in termini di IF 
IF e IF,, richiesti, il problema che si pone ora e^ la ri- 
cerca in generale dell^ordine di autoregressione (N) neces- 
sario per la canceilazione del clutter (o eventuale jammer). 
Dalle considerazioni che precedono e^ chiaro che il numero 
necessario non corrisponde certamente alla somma degli ordi- 


ni di autoregressione necessari per i singoli clutter. 


Il problema della definizione di N si riconduce alla 
definizione di una delle IF che compaiono nella relazione 
(6.122), una volta scelta una di queste grandezze le altre 
sono immediatamente desumibili dalla stessa equazione e dal- 
la (6.124). 
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E^ stato quindi analizzato il comportamento di IF,,, al 
variare della larghezza spettrale del secondo clutter (Góg5*T) 
e del rapporto fra i clutter r. L^analisi in questione e^ 
eec condotta nelle ipotesi piu^ volte fatte che fg2*T-.5, 

*T-7.02, f di'T70, ipotesi che non condizionano la genera- 
1 ta^ delle incen. 

In fig.6.33 sono riportati gli andamenti di IF. per la 
condizione specificata nella stessa figura in particolare 
r-.01 (-20 dB). 

In realta^ per NX10 gli andamenti di cui in fig.6.33 
sono medi, perche^ gli andamenti effettivi sono ondulati, 
per le ragioni gia^ specificate. Al variare di r le curve in 
questione traslano conformemente a quanto riportato in 
fig.6.34; la traslazione in questione e^ praticamente indi- 
pendente da N. 

In fig.6.35 sono riportati i valori asintotici (ossia 
per cc5*T?.2) di IF, valori che in prima approssimazione e^ 
2osatitie ritenere siano ancora indipendenti da N. 

Una procedura per scegliere N rapidamente puo^ essere 
la seguente 


* sia dato r (rapporto di potenza dei clutter) e 8g1T, 
supponendo inizialmente Oe per l'ipotesi di 
Sbiancamento dovra^ essere (v. - (éX52) 


1 

(6.125) IF - IF 2 10 log — 

islas 2o [as r 

. sugli dapcku di fig.6.26b) in corrispondenza alla 
ascissa £. *T si seleziona una coppia di punti 
(IF^ ,NQ ) as ) tali che la differenza degli IF sia 
data áktia (6. 125) 

. si trasla honc cMRRE all^andamento di fig. 6.34 il 
diagramma di fig.6.33 tenendo conto del valore di r 
specificato 

. sul diagramma di fig.6.33, traslato come indicato dal 


punto precedente, si individua il valore di IF cor- 
rispondente a N-N,-tN 


. dalla (6.122) si ricava IF) inserendo il vero valore 
di O^, dalla (6.124) si ottiene il valore di IF, 
. la procedura di cui sopra si ripete variando la scelta 


sulla fig.6.26b) in modo da ottenere i valori richie- 
sti di IF. 
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Fig.6.34 - Andamento di IF al variare di Og5) per diversi 
valori di r (N-16). 


IF.| 


da] 


60 


10 


1 
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Fig.6.35 - Andamento di IF, al variare di r per 9 e2T5.2. 


Onde avere una idea come il filtro adattivo evolva sul- 
la sua maschera in fig.6.36 e 6.37 sono riportati degli an- 
damenti per N-5 per diversi valori di r e per due differenti 
posizioni spettrali del secondo clutter. 
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£) Problemi realizzativi connessi al PAMTI 


Il problema che ora ci si pone e^ quello della realiz- 
zazione pratica ed economica di un filtro che possa assol- 
vere alle funzioni specificate nei paragrafi che precedono. 

Considerando che per i discorsi che precedono e^ neces- 
sario in ambiente di doppio clutter un ordine di autoregres- 
Sione di una decina, che nei radar di avvistamento il numero 
degli impulsi sul bersaglio e^ intorno a 20 e che per i mo- 
tivi piu volte detti si vuole operare in "batch", nel se- 
guito ci si limitera^ al caso che l^ordine di autoregressio- 
ne coincida con il numero N degli sweep azimutali disponibi- 
li a meno dell^unita^ (p-N-1 v. (6.100)). La stima del clut- 
ter sara^ effettuata in tutta la regione definita dalle N:NS 
celle. 


Fig.6.36 - Andamento della maschera del filtro PAMTI per N-5 
e per diversi valori di r (fa2* T7.5; 8 g2* T7 9g T7.02). 


Naturalmente le conclusioni cui si giungera/ in questo 
caso di pratico interesse saranno estendibili a casi ben 
piu! generali. 

Converra^ ora dapprima considerare l'applicabilita^ 
della tecnica connessa all^algoritmo 
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Fig.6.37 - Come fig.6.36 per fg2*T-.75. 
£.1) Levinson-Durbin. Struttura a traliccio 


Come gia^ accennato, una volta stimati i vari elementi 
della matrice di eurredqatone del clutter da una relazione 
del tipo della (6.88) il problema diviene quello di 
ricercare i coefficienti w relativi all'eq. (6.112) (o 
(6.113)), i quali consentiranno il filtraggio trasversale 
del clutter applicandoli ad una struttura del tipo di quella 
di fig.6.22 per ogni cella in distanza. 

In realta^ l^algoritmo di Levinson [12] consente, come 
detto, di risolvere il sistema (6.113), a partire da un or- 
dine uno (inizializzazione) 


(6.126) wj 7 RLCLO/R, (0) 
2 2 
(6.127) «ES G-Iv,l ) R, (CO) 


Quindi ricorsivamente l^ordine del sistema (6.113) au- 
menta fino al valore N voluto (k-2,3...N) secondo le rela- 


(*) Nel seguito verranno individuate delle tecniche che con- 
sentiranno una diminuzione del costo computazionale della 
stima della correlazione. 
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zioni: 
k-1 

(6.128) w,, 7 -|R.( * ) w R (k-1) |/c? 

" kk XX jj 1 x k-1 
"rn * 
(54129) Vei " 9poi oy * Vk Vid kei 
2 2. 
(6.130) e, G- Ina ) - 
dove 


Rx CU rappresenta la autocorrelazione relativa al processo 
di ingresso (clutter nella esemplificazione che segue) 
valutata al tempo T-iT(T-1/PRF) 


o2 rappresenta l'errore di stima o la potenza dei residui 
dopo aver operato il filtraggio trasversale di ordine 
k 

LI rappresenta il coefficiente del filtro trasversale w,; 


nel caso si operi con un filtro di ordine k 


Raggiunto il valore k-N allora saranno disponibili tut- 
ti i valori VN4 che potranno consentire la realizzazione del 
filtro FIR. 

In realta^ i coefficienti w, coincidono con i coeffi- 
cienti di predizioni di un modello AR (v. (6.106) e (6.109)) 
e la struttura del filtro diviene quella di fig.6.22, coin- 
cidendo l^errore di predizione di uscita (relativa al mo- 
dello) con il residuo del clutter (dopo cancellazione adat- 
tiva), pertanto a questo punto lo spettro del clutter puo^ 
essere stimato, nei limiti di validita^ del modello AR, tra- 
mite la (6.104). 

E^ possibile anche valutare, dati gli IF ottenibili, i 
limiti di validita^ del modello AR. 

Peraltro un diverso modo di considerare l^errore di 
stima conduce ad una struttura a traliccio, che per filoso- 
fia ed implementazione pratica molto si avvicina ad una tec- 
nica di cancellazione. 

In realta^, considerando il filtro predittivo in termi- 
ni di modellizzazione AR, e^ possibile scrivere per l'errore 
di predizione (v. (6.100)): 

P 


(6.131) e, - Wu HL. 

i jo 3 iJ 
che puo essere riscritta generalizzando l^ordine k di pre- 
dizione 


(6.132) &s * / i S m dove Wko7l 
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Analogamente e^ possibile parlare di un errore di pre- 
dizione "all'indietro" (backward), ossia lavorando su dati 
futuri (ric. struttura "batch"): 

kx 
(6.133) E. L VLDE 


ossia quando si cerca di predire Xiok sulla base dei campio- 
ni Xisckal]? Xi-k42***Xp* 

Si osservi che i coefficienti di predizione nel caso 
"backward" sono complessi coniugati di quelli nel caso 
(6.132) ("forward") a causa della particolare struttura 
della matrice di correlazione (6.113); tutto cio^ e^ dimo- 
strabile anche ponendo lo "1" nella posizione inferiore del 
vettore B (v. ancora (6.113)) 

D'^altro canto sostituendo la (6.128) nella (6.132) si 
ha dopo semplici passaggi: 


k-l 
Ski "kk a $2 k- e n NR 
jJ 
k-l 
E tut P vii g*i- jac "k-1,k-j*i-j. 
jl je 
(6.134) 
k-l , 
"Vk i-k* *k-1 1 une Fk-ie-1Ue1 


j"1 
Pelo b ed hd 
e analogamente 


* 
(6.135) bb tw 


ki " "ei.i-l ^ kk "CEDl,i 

Le relazioni (6.134) e (6.135) giustificano la struttu- 
ra riportata in fig.6. rh peraltro in detta figura i vari 
parametri (9115W25* «V ), che vengono usualmente indicati 
con il termine di coefficienti di riflessioni, sono indicati 
con i simboli Ki; Kj...Ky. 

In realta/ la stringa del segnale di ingresso di dimen- 
sione N ritardata di un passo viene confrontata con íx) 
stessa, ad opera del coefficiente Ki che cerca di scorrelare 
il clutter: K,-w,, e^ ricavato dalla matrice (stimata) della 
correlazione del clutter. L^operazione continua fino all^ul- 
timo punto della stringa iniziale, per modo che l^uscita 
fornisce l^errore di stima connesso al punto laterale di 
detta stringa. 
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Fig.6.38 - Struttura a traliccio. 


Invero la struttura di fig.6.38 realizza anche la stima 
dell'altro punto estremo, in altre parole le due stime ven- 
gono realizzate progressivamente e contemporaneamente dai 
vari sommatori delle due sezioni orizzontali in cui e^ divi- 
Sibile la struttura di fig.6.38; i punti estremi corrispon- 
dono, per i discorsi fatti, all^l messo in prima posizione o 
finale nel vettore B della eq.(6.112). 

Naturalmente il numero di somme e prodotti nelle varie 
sezioni verticali della struttura a traliccio viene a scala- 
re per lo spostamento della stringa di ingresso e per il 
fatto che la dimensione di questa e^ finita. 

I vari coefficienti di riflessione tramite la (6.128) 
sono legati ai vari termini della matrice di correlazione ed 
in [19] nel caso di uno spettro gaussiano del clutter con 
portante nulla, detto 


-2^o? T? 
(6.136) p-e 
e^ stato dimostrato 
(6.137) K, - CURT E 


Naturalmente qualora l^ipotesi di gaussianita^ non val- 
ga e^ pur sempre possibile legare i vari K, direttamente ai 
vari coefficienti di correlazione ai vari "lag". 

Osservando il modo di decrescere dei vari K, con "i" a 
prima vista sembrerebbe che l^operazione di cancellazione 
sia piuttosto lenta ad effettuarsi lungo il traliccio; in 
realta^ cio/ non e^ vero, infatti ancora osservando le or- 
dinate di fig.6.26b) e^ possibile osservare che si sta rea- 
lizzando una rilevante cancellazione del clutter; in altre 
parole la "cancellazione" con il traliccio e^ molto sensi- 
bile alle modeste variazioni di K. 

Converra^ ancora ripetere che il disporre di numerose 
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celle di cancellazione nel traliccio ha un suo significato 
solo nel caso di piu/ clutter contemporanei. 

In ogni caso in tab.6.2 sono riportate (in modo appros- 
simato: N»»1) le varie operazioni (somme (o differenze) e 
prodotti (o divisioni) complesse) necessarie per realizzare 
la struttura di fig.6.38, riferendosi 


. ad una singola cella in distanza 

. riportando il costo computazionale relativo alla ma- 
trice di correlazione sulle N, celle in distanza (in- 
fatti si ritiene di poter utfiizzate la stima in og- 
getto su tutta l'area di fig.6.18). 


Dai dati di tab.6.2 ne viene un ordine di grandezza 
delle operazioni interessate N^, contro N' richiesto per 
l'inversione della matrice con la tecnica di Gauss-Jordan, 
ma certamente molto piu/ onerosa rispetto alla semplice FFT 
che, come e^ noto, si realizza con (N/2) logjN operazioni. 


Tab.6.2 


Costo computazione per algoritmo Levinson-Durbin 


(6.88) x : Stima della correlazio- 
ne rapportata alla sin- 
gola cella in distanza 


(6.128) 


(6.129) 


(6.130) 


(*) Operazioni complesse. 
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Osservando ancora la struttura a traliccio di fig. 6.38 
e considerando gli errori, che si propagano (in un senso eii 
e nell'altro bii) conviene pensare di agire direttamente Su 
questi errori,' ne nasce quindi l^applicabilita^ dell^algo- 
ritmo di 


g.2 Burg [12] 


E^ possibile notare infatti che il coefficiente di ri- 
flessione Ki puo essere stimato direttamente dai dati di 
ingresso, valutando gli errori sia in avanti che indietro 
sulla struttura di fig.6.38, e mediando detti errori su tut- 
te le celle in distanza [14]: 


N N 
j ' CD 5 6D 
-2 e 
^ "ir x i,k i,k-1 
(6.138) JMERNE IN S 


itl Na N 


Te MULIER 
j- e 


La (6.138), che puo^ essere interpretata come una valu- 
tazione del coefficiente di correlazione fra gli errori, na- 
sce dalla minimizzazione degli errori di predizione in avan- 
ti e dietro. Intuitivamente la (6.138) si giustifica allora 
dal fatto che, inserendo nella struttura di fig.6.38 nella 
cella itl il valore di Ki (valutato dalla correlazione 
degli errori, opportunamente mediati), si realizzera' una 
forma di sbiancamento nello stadio che segue. 

E^ chiaro quindi che ancora una volta l^attenzione si 
pone sulla ricerca di algoritmi che consentano la stima dei 
coefficienti di correlazione con basso costo computazionale. 

In tab.6.3 e^ riportato il costo computazionale relati- 
vo all'algoritmo di Burg, ripartendo ancora il costo relati- 
vo alla stima di Ka44 Cr. (6.138)) su tutte le celle in di- 
stanza. 

Anche se da un punto di vista del costo computazionale 
gli algoritmi di Levinson-Durbin e Burg sono pari, nel se- 
guito si porra/ particolare attenzione al traliccio secondo 
Burg, perche appare una struttura piu' robusta, nel senso 
che eventuali errori nati nella stima dei coefficienti di 
riflessione o nelle operazioni (ad es. eventuale quantizza- 
zione) tendono automaticamente a correggersi, data la se- 
quenzialita^ della stima degli errori. D^altra parte e^ fa- 
cile ritenere che nella valutazione della (6.138) (Burg) ci 
si possa limitare solo a due elementi .azimutalmente, in 
quanto il contributo rilevante nella stima di Ki e^ ottenuto 
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ad opera della stima in distanza. In tal modo il costo com- 
putazionale di cui alla prima riga di tab.6.3, (eq.(6.138), 
Scende notevolmente ed il traliccio secondo Burg appare van- 
taggioso dal punto computazionale. 


Tab.6.3 


Costo computazionale per algoritmo di Burg 


h. Problemi di stima della correlazione 


Per quanto detto nelle pagine che precedono il problema 
rilevante che si pone e^ quello della stima della correla- 
zione o del coefficiente di correlazione. Detto problema si 
pone nei termini 
. ricerca di algoritmi a piu/ basso costo computazionale 
. riduzione di dati nello spazio N Nn (fig.6.18) consentendo 
una diminuzione sempre del costo computazionale a fronte 
di un modesto incremento dell^errore di stima 

. influenza dell'errore di stima sull'Improvement Factor 
(sua degradazione). 


E^ stato necessario quindi valutare gli errori di sti- 
ma, in termini di polarizzazione e varianza, per vari tipi 
di stimatori [18], [24]. 

In particolare in tab.6.4 sono riportati gli errori di 
stima di correlatori convenzionali sia per una elaborazione 


azimutale (dati sequenzialmente correlati) che in distanza 
(coppie tra di loro indipendenti); strutture miste saranno 
ancora valutabili facilmente combinando i risultati disponi- 
bili nella tabella. 


Tab.6.4 - Correlazione 


; 1 
R Gne alerte 2x, 


m cix slit (6 r6) o (rone) s Cro) 
N-K 


(8-10? 
———————— 


E k k- II zaGX VG 


mekel var l & 00 ] 


Evoluz. in range (segn. indip.) 


ATE T E £ p esto] 


865 


0(x) 


Tab.6.5 - Coefficiente di correlazione 


Evoluzione in range Evoluzione in azimut 


Polarizzazione| Varianza Varianza 


N : : 
b» x G)x LG) 


pw i 7 1 "T 
N-K (8-x)* r-k«l el 


«o? (k)o? (rs) «p^ (k) p" (z-sek) * 


* p (r-s-k)p(r-s*k)-22(k)'o(r-s) - 


[o(r-s-X) *o(r-s*k2]) 


&-l$ 7 2000 sen lo (0 926^ (1) -29^ (10 1-57 (9 
R 


- Infinitesimo di ordine superiore a x. 


667? 
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Si dimostra peraltro essere piu efficiente per le ap- 
plicazioni in oggetto la stima del coefficiente di correla- 
zione rispetto alla correlazione stessa. 

In tab.6.5 sono raccolte le varie proprieta di diversi 
stimatori, in particolare lo stimatore di segno (IV) sembra 
essere di particolare interesse nelle applicazioni radar, 
come ottimo compromesso prestazioni-costo. 

Naturalmente nei casi pratici si e^ interessati al pro- 
blema della stima di correlazioni complesse; in tab.6.6 
vengono allora indicati alcuni risultati specializzati per 
un clutter semplice nel solo caso elaborazione in distanza. 

Converra^ ora considerare quanto sia importante valuta- 
re il coefficiente di correlazione in tutto lo spazio di 
fig.6.18, in cui si suppone stazionario il fenomeno clutter. 
E^ da ritenere peraltro che le informazioni ricavate da cop- 
pie indipendenti, ossia in distanza, debbono aver maggiore 
significativita/ rispetto a quelle in azimut, infatti in 
azimut il segnale e^ fortemente correlato. In fig.6.39 e^ 
riportato (tratteggiato) in funzione della larghezza di ban- 
da del clutter (9g*T) (ipotesi di un solo clutter gaussiano) 
l'andamento del rapporto fra le coppie in azimut (Nc) e 
quelle in range (N,) necessarie per avere separatamente pari 
varianza nell^errore di stima del coefficiente di correla- 
zione. Questo andamento e^ stato ottenuto utilizzando gli 
stimatori II e III di tab.6.5. 

Onde valutare la degradazione dello stimatore del coef- 
ficiente di correlazione di segno (IV) (v. Tab.6.5) rispetto 
al convenzionale (II o III) in fig.6.39 a tratto continuo e^ 
riportato anche il rapporto fra il numero degli elementi in- 
dipendenti in distanza necessari per lo stimatore IV (Ny ) 
e il numero dei corrispondenti elementi per lo stimatore i 
o III (N5*) al fine di ottenere la stessa varianza dell'er- 
rore di stima. Detto rapporto e^ ancora funzione di Oc*T. 


i. Influenza dell'^errore di stima della correlazione sul- 
l^Improvement Factor 


Procedendo in modo analogo a quanto effettuato nel par. 


6.4.c), e^ ora necessario valutare il comportamento della 
(6.76) quando i vari pesi sono stimati: 


(6.139) IE, - z———— 


Stimatore complesso 


Tab.6.6 


Valore atteso 
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Fig.6.39 - Andamenti relativi all'incremento del numero di 
celle per avere pari errori di stima nel caso di: 
——— elaborazione effettuata in azimut invece 
che in distanza (stimatore II (III) di 
tab.6.5) 
elaborazione effettuata con stimatore di 
segno (IV) invece che on quello conven- 
zionale II (III) 


La tecnica di stima analizzata si riferisce allo stima- 
tore convenzionale (6.88), in azimut e distanza. 

Converra^ introdurre una figura di merito analoga alla 
(6.91) 


IF, 
(6.140) Ya - IF. 
Aw 
dove IF e^ l^Improvement Factor valutato secondo ]1la 


A 
(6.111) e"(6.112) (B con 1 laterale). 
Di y, e^ stato valutato il valore atteso e la varianza; 
in particolare il valore atteso diviene: 
-1 
ES eL MEINES iis 
A NS*l IF u Na 


(6.141) 
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dove tr(.) e^ la traccia della matrice ie o somma degli e- 
lementi della sua diagonale principale. 

In fig.6.40 sono riportati gli andamenti dell^inverso 
della (6.141) per i valori di N-3,8,16 al variare della di- 
mensione N, (distanza). Questi andamenti vanno confrontati 
con i cottikpandenti di fig. 6.19 del caso "elaboratore dop- 
pler". In realta^ gli andamenti di fig.6.40 sono parame- 
trizzati rispetto alla banda percentuale del clutter 
(H-2100 9e *T). Per H molto piccoli (90,T«.01) detti andamenti 
coincidono con quelli di fig.6.19, che possono quindi essere 
assunti cautelativamente come indicativi degli elementi N N 
necessari per avere una determinata perdita in IF, indipen- 
dentemente dalla banda frazionale del clutter (sempre inteso 
a spettro gaussiano e di un solo tipo). 


464 


1 2 3 5 2710 : 100 N 


Fig.6.40 - Andamento della degradazione dell^IF per ADMTI a- 
dattivi dovuto alla limitata zona di stima in distanza Np ed 
azimut N. 
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Volendo analizzare piu/ a fondo le problematiche con- 
nesse agli effetti degli errori di stima sull^IF occorrera^ 
procedere a diverse analisi specifiche per cui si rimanda 
alla letteratura. 


6.6. Sbiancamento e tecnica di integrazione coerente 


I residui del clutter dopo un elaboratore del tipo di 
quello di fig.6.38 potranno ritenersi come un rumore bianco, 
allora si pone il problema di realizzare il filtraggio adat- 
tato su questo rumore e per quanto gia^ detto un tale filtro 
e^ un elaboratore DFT. 

Naturalmente al fine di rendere possibile una tale ela- 
borazione e^ necessario stimare il segnale in ogni sweep 
della j-esima cella in distanza (v. fig.6.18). 

D^altro canto osservando le varie uscite dai vari som- 
matori di cui in fig.6.38, appare chiaro come ogni uscita 
possa essere utilizzata per la stima dei punti interni della 
stringa j-esima in esame: sara sufficiente ritenere come se 
si avesse a disposizione un traliccio di una dimensione cor- 
rispondente inferiore. 

Allora al fine di realizzare lo sbiancamento e contem- 
poraneamente l^integrazione coerente in [23] e^ stato propo- 
Sto lo schema riportato in fig.6.41, in cui al traliccio di 
fig.6.38 e^ unito un elaboratore FFT che opera sui singoli 
punti che possono essere ottimamente stimati. 


Fig.6.41 - Schematizzazione di un elaboratore sbiancante e 
che opera una integrazione coerente. 


In ogni caso la schematizzazione di fig.6.41 si riferi- 
Sce ad un "batch" di 8 sweep, numero spesso usato nel caso 
di radar di avvistamento, corrispondente ad uno "spacchetta- 
mento" per due del numero di impulsi sul bersaglio pari a 
16. A questo particolare caso ci si riferira' anche nel se- 
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guito. 

Il problema fondamentale che nasce da una tale struttu- 
ra e^ quello relativo alla possibilita^ di aggancio da parte 
di un segnale utile. Un segnale (per il momento si pensi ad 
un segnale non codificato, per segnali codificati il proble- 
ma verra' affrontato nel seguito) si presenta come una 
stringa di campioni fortemente correlati in azimut; e^ chia- 
ro allora che occorrera/ impedire che questi vengano consi- 
derati nella stima dei coefficienti di riflessione, perche^, 
se cio avvenisse, si verificherebbe la cancellazione anche 
del segnale con evidente degrado dell^IF. 

Al fine di identificare segnali utili da clutter in una 
certa regione N, N (fig.6.18) e^ possibile procedere ad una 
valutazione del coefficiente di riflessione (eq. (6.138)) 
relativamente ad ogni singola cella in distanza: 


j : 
-2 ) ^e.) b (3) 
n ksii2 DK i,k-1 
(6.142) EM 
(le ?.|b c»1^ 
(3) E 
aiiis | dali ' rss 


Se si rappresentano questi coefficienti sul piano com- 
plesso, essi si troveranno tutti all'interno di un cerchio 
unitario distribuiti a seconda della loro fase; una loro 
rappresentazione, come frutto di una particolare simulazio- 
ne, e^ riportata in fig. 6.42a). In particolare nella simu- 
lazione in questione il segnale utile (individuato dall^a- 
sterisco piu/ grande) e^ stato posto ad una doppler pari a 
quella del clutter, ma ad un livello di molto superiore; in 
tale condizione appare immediato come sia ben difficile 
separare il segnale utile e quindi la stima del coefficiente 
di riflessione del traliccio (6.138) verra^ fortemente in- 
fluenzata dal segnale utile, che conseguentemente sara^ can- 
cellato con evidenti notevoli perdite. 

Al fine di evitare questo inconveniente, ossia di con- 
sentire una "superclutter visibility" sara/ necessario in- 
dividuare le eventuali celle in distanza non utili alla 
stima del clutter. A tale scopo converra/ riconsiderare la 
(6.142) ed analizzare 1a: 


N * 
; - dias cC e (OD 

(6.143) E - A 
2 2 
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dove e^ stata aggiunta una normalizzazione rispetto alla po- 
tenza totale del "batch". Questa normnalizzazione dei vari 
coefficienti di riflessione relativi alle singole celle in 
distanza consente una discriminazione non solo in fase (v. 
(6.142) e fig.6.42a)), ma anche in potenza. 

L'effetto che ne deriva e^ mostrato in fig.6.42b), dove 
le scale sono espanse al fine di consentire una migliore vi- 
sualizzazione della distribuzione dei vari coefficienti. Ne 
nasce la possibilita di individuazione delle celle relative 
ai segnali utili, individuando sul piano complesso, tramite 
la valutazione dei coefficienti determinati dalla (6.143), 
le zone di validita^. 

Si puo quindi procedere alla definizione dello 


a) algoritmo di scarto 


che determina lo scarto, ai fini della cancellazione, delle 
celle che contengono un segnale utile. Detto algoritmo puo^ 
essere configurato nel modo che segue: 


. trovare il baricentro dei vari K^(j) (eq. (6.143)) 

. valutare la distanza media dei vari punti dal baricentro 

. moltiplicare detta distanza media per un coefficiente (a) 
(da ottimizzare), otteneudo la "soglia segnale" 

. considerare segnale utile tutte le celle che corrispon- 
dono a valori di EK(3) che capitano all^esterno del cer- 
chio con centro nel baricentro e raggio "soglia segna- 
le". 


Il cerchio, come ottenuto da una particolare simula- 
zione, e^ riportato ancora in fig.6.42b), dove e^ ben visi- 
bile la capacita di eliminare la cella contenente un se- 
gnale utile. 

L^ottimizzazione del coefficiente a,, di cui nell^algo- 
ritmo sopra accennato, in [25] e^ stata realizzata su base 
sperimentale considerando il numero di celle scartate (Ns), 
in presenza del solo rumore. L'indagine di cui sopra e^ sta- 
ta condotta considerando disponibili azimutalmente tutte le 
coppie possibili (N-8) o anche solamente 1l coppia (N22), te- 
nendo presente (in questo ultimo caso) la rilevante correla- 
zione azimutale (dovuta al clutter) e quindi la scarsa in- 
formazione dovuta alle coppie contigue (ai fini della can- 
cellazione del clutter) e ritenendo importante il dover ri- 
durre il costo computazionale. 
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a) 


b) 


Fig.6.42 - Coefficienti di correlazione su singola cella 
[stadio n.1 (i1-0)]: 

a) eq. (6.142) 

b) eq. (6.143) 
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In fig.6.43 e^ riportato (sempre da una simulazione) il 
numero medio di celle scartate sulle 16 disponibili in di- 
stanza e, come ai vede, gli andamenti nei due casi (N-2 e 
N-8) sono analoghi. Il valore dia, che e^ sembrato piu' op- 
portuno scegliere per il caso sotto analisi, per non degra- 
dare troppo la stima con un^eccessivo scarto, e^ a9 -3 ed ia 
fig.6.44 e^ riportato il numero medio degli scarti nei vari 
stadi del traliccio. 


1 2 3 4 a 


Fig.6.43 - Numero di celle scartate mediamente al variare 
del fattore moltiplicativo (presenza del solo rumore). 


Converra/ notare d^altro canto che i bersagli utili ri- 
mangano sempre piu/ evidenziabili man mano che si avanza con 
il processo di cancellazione; puo/ essere allora convenien- 
te, in talune applicazioni, predisporre uno stadio "fitti- 
zio" del traliccio che separi a priori i segnali utili. 


L^algoritmo di scarto di cui sopra in realta^ puo gia^ 
consentire la rivelazione di segnali in ambiente di clutter 
e rumore, ma spesso interessera^ continuare il processo di 
elaborazione al fine di operare ad es. in ambiente multiber- 
sagli. 


À70 


1 2 3 4 5 6 7 Stadio 


Fig.6.44 - Numero di celle scartate mediamente ad ogni sta- 
dio (2573; Na-716). 


Il comportamento del sistema di cui in fig.6.41 in 


b) presenza di solo rumore 


e^ valutabile tramite 


gli andamenti del modulo del coefficiente di riflessione 
nei singoli stadi (v. fig.6.45), il valore dei quali co- 
stituisce una stima di quanto il rumore si correli nel 
traliccio stesso. 

il livello del segnale in uscita dai singoli filtri del 
banco FFT. Detto livello (v. fig.6.46) appare analogo 
fra i vari filtri, cio^ dimostra ancora che il rumore 
rimane bianco. Il valore di^9 dB e^ dovuto al fatto che 
la FFT introduce un guadagno, sul livello di rumore in 
ingresso (posto, nel caso in questione, a O0 dB) pari al 
numero di impulsi N; nella simulazione N-8-10 log N-9dB. 


Peraltro ha luogo 


c) una distorsione spettrale del segnale utile 


ad opera dei vari coefficienti di riflessione che non sono 
nulli anche in presenza di solo rumore (v. fig.6.45); infat- 
ti in queste condizioni le varie prese A,B,C e D e le corri- 
spondenti prese nella zona inferiore del traliccio di fig. 
6.41, che vengono ad interessare le varie celle azimutali 
(della cella in distanza  j-esima sotto osservazione) con- 
sentendone la estrazione dei vari campioni, sono interessate 
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Fig.6.45 — Andamento del valore atteso del modulo dei coef- 
ficienti di riflessione stimati su solo rumore. 


0 ,125 «A5 ,625 875 f.T 


Fig.6.46 — Spettro dei residui di rumore all'uscita del ban- 
co di filtri (le varie uscite dei vari filtri sono unite da 
una curva a tratto continuo). 
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dai vari Ki. Valori K, diversi da zero alterano i campioni 
dei segnali provenienti dalla j-esima cella per modo che an- 
che un tono sinusoidale che dovrebbe apparire dopo l^FFT so- 
lo nel filtro corrispondente (centrale nella schematizzazio- 
ne di fig.6.47) interessa tutti i filtri. 


0 .25 .5 45 


Fig.6.47 - Uscita FFT per segnale sinusoidale (£,-PRF/2) al 
variare della soglia r (per N-2). Filtraggio interrotto 
quando |K; | &: modalita^ oa) di pag.473. 


L^uscita di un tono sinusoidale dall'elaboratore FFT si 
manifesta quindi con una presenza di lobi laterali che con- 
diziona la visibilita^ spettrale in ambiente con piu bersa- 
gli contemporanei a frequenze doppler differenti (multiber- 
saglio-multispettrale). Detta problematica non potra^ ovvia- 
mente essere risolta con metodologie che facciano ricorso a 
reti di pesatura, ma unicamente disponendo una soglia (r) 
che "azzeri" i coefficienti di riflessione inferiori ad un 
certo valore: in presenza di solo rumore detti coefficienti 
hanno infatti valori naturalmente bassi come da fig.6.45. 
Cio^ corrisponde, in ambiente con clutter, ad interrompere 
il filtraggio quando il livello dei residui scende al di 
Sotto del rumore; in altre parole poiche/ in presenza di 
solo rumore i vari coefficienti di riflessione dovrebbero 
essere nulli (dato il fatto che i vari campioni di rumore 
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Sono  scorrelati),  converra!  forzarli (a tale valore, 
valutando volta per volta se si e^ al di sotto della soglia 
f. 

In realta^ una volta che allo stato i-esimo del tra- 
liccio si sia ottenuto |K,|4r e^ possibile 


0) interrompere il filtraggio negli stadi successivi 
8) ripetere il test di cui sopra nei singoli stadi 
d Y) ripetere il test nello stadio successivo e qualora 
[Ki44 [4r interrompere il filtraggio negli stadi che seguono. 


Le modalita di cui in 8) e y) hanno interesse perche^ 
in ambiente multiclutter anche in assenza di cancellazione 
puo capitare di trovarsi sotto la soglia r (per ad es. una 
particolare posizione spettrale di due clutter) e l^utiliz- 
zazione della tecnica Q&) comprometterebbe la cancellazione 
globale. 

Usando le metodologie a), 8) o y) sara^ necessario ot- 
timizzare r per ciascuna di esse, al fine di ottenere una 
particolare dinamica. In ogni caso la tecnica (4a) consente 
di lavorare con valori di r molto piu/ bassi come traspare 
dagli andamenti di figg.6.47, 6.48. Valori bassi di r con- 
sentono una migliore operativita' in ambiente di clutter, ma 
in ogni caso la definitiva scelta della modalita^ operativa 
e del valore di r e^ condizionata 


. dall'ipotesi del tipo di clutter atteso 
- dalla dinamica possibile dei segnali utili 


Confrontando peraltro gli andamenti di £fig.6.47 con 
quelli di fig.6.49 e^ possibile valutare l^efficacia di una 
migliore stima di K,: infatti nel costruire l^andamento di 
fig.6.49 la stima (v. eq.(6.138)) e^ stata effettuata uti- 
lizzando un numero di celle azimutali pari a 8 (N-8), mentre 
nel caso di fig.6.47 N era eguale a 2. 

Nell'esaminare i residui del clutter in uscita del 
traliccio converra/ ricordare la (6.130) ossia, per l^i- 
esimo stadio del traliccio, il livello dei residui in uscita 


- 


e^ determinato dalla relazione 


2 
(6.143) ALES "aec m 
con ovvio significato dei simboli. Data la struttura della 
(6.143) si intuisce immediatamente come il comportamento del 
traliccio sia fortemente dipendente dalla larghezza spettra- 
le oltre che dal livello del clutter stesso, come esemplifi- 
cato in fig. 6.50a). 
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0 .25 .5 «75 1 f:T 


Fig.6.48 - Uscita FFT per segnale sinusoidale (f£,* 120.5) al 
variare della soglia r. Confronto con la soglia ripetuto ad 
ogni stadio (N-2) (gp). 


O .125 .375 ..5 .625 .875 1 f-:T 
Fig.6.49 - Uscita FFT per segnale sinusoidale (f£, *T-0.5) al 
variare della soglia r.  Filtraggio  interrotto quando 
|K, | &&(N-8) (a). 
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Fig.6.50 - Livello medio dei residui in uscita dal banco di 
filtri (N-2) 

a) traliccio non normalizzato 

b) traliccio normalizzato 
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Si e^ pensato allora, per rendere indipendente l^uscita 
dall^ingresso (per ragioni di dinamica e di ottenimento del- 
la condizione CFAR), di utilizzare il cosiddetto 


d) traliccio normalizzato 


cioe^ di dividere per il fattore di attenuazione Vy-[x, ]? 
le singole uscite dei singoli stadi del traliccio. In questo 
modo il livello dei residui in uscita risulta abbastanza in- 
dipendente dalla potenza di clutter in ingresso ed al di 
sotto del livello del rumore che si e^ detto essere di 9 dB. 
In fig. 6.50b) sono riportate le caratteristiche ingresso- 
uscita per N-2 del traliccio cosi/ normalizzato (per N-8 le 
cose praticamente non variano). Si vede come si sia raggiun- 
ta una discreta indipendenza dei residui dalla potenza d^in- 
gresso del clutter. 

Per quanto concerne la distribuzione spettrale dei re- 
Sidui (cluttertrumore) in fig.6.51a) e b) sono riportati 
degli andamenti per due larghezze di banda di un clutter 
gaussiano (posizionato a frequenza doppler 0.5/T) per diver- 
si valori del livello del clutter. In ogni caso si ottengono 
dei residui di clutter a livello inferiore a quello del ru- 
more (considerato in assenza del clutter stesso), per bassi 
rapporti clutter a rumore e^ il rumore che maschera la di- 
stribuzione spettrale dei residui. Si osservi la presenza di 
"buchi" nella distribuzione in frequenza dei residui (per 
alti rapporti clutter a rumore), in prossimita/ di brusche 
variazioni dello spettro d^ingresso. Questi sono dovuti 
all'errore di modellizzazione che si commette cercando di 
ricostruire il processo d^ingresso per mezzo di uno AR di 
ordine necessariamente finito. 

Il traliccio normalizzato si basa sulla normalizzazione 
del livello di clutter in ingresso e successivamente all^u- 
scita dei singoli stadi; peraltro la presenza di segnali u- 
tili di livello notevole potrebbe rendere inefficiente la 
normalizzazione su clutter. Si ritiene necessario introdurre 
allora una seconda normalizzazione relativa alle sole celle 
utilizzate nella stima. In altre parole grazie all^algoritmo 
di scarto e^ possibile escludere le celle, in cui e^ previ- 
sta la presenza di segnale, oltre che dalla stima anche dal- 
la normalizzazione. 

L'algoritmo che ne viene e^ descritto in fig. 6.52 e si 
riferisce al singolo stadio del traliccio di cui in fig. 
6.41. 
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O0 .125 .375 .625 875 4 f-T 


0 .,125 .375 .625 4975 1 f-T 


Fig.6.51 - Distribuzione spettrale dei residui in uscita dal 
FFT (traliccio normalizzato N-2) 

a) Gg* T-0.08 

b) 9g. T-0.02 
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DATI D'INGRESSO 


£———— 


Tabella scarti 
Stadio precedente 


Calcola baric 
e costrvisce 
cerchio scartd 


Eseoue scarto 


e aggiorna tah 


Allo stadio 
successivo 


Calcola pot. 
celle non 
Sscartate 


Fig.6.52 - Algoritmo di stima e normalizzazione dell^i-esimo 
stadio del traliccio normalizzato (v. fig.6.41). 


In assenza di tale normalizzazione e^ ben prevedibile 
che i livelli di uscita siano dominati dal segnale stesso, 
mentre i risultati disponibili in un caso particolare proce- 
dendo alla normalizzazione di cui sopra, sono riportati in 
fig.6.53a), al variare del livello di un segnale sinusoidale 
(utile) posto nella sola cella centrale del "batch". 

E^ possibile osservare che una certa criticita/ esiste 
nel caso che il livello di clutter sia pari a quello del se- 
gnale utile e questa criticita^ puo^ essere superata realiz- 
zando il pre-stadio "fittizio" del traliccio, cui si e^ ac- 
cennato, allo scopo di poter disporre di una previsione sul- 
le celle da scartare prima della cancellazione e quindi del- 
la normalizzazione. In fig.6.53b) e^ riportato l'andamento 
spettrale che ne consegue, praticamente indipendente dal 
rapporto segnale a rumore di ingresso. 
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dB 
20 
15 
10 b) 
5 
[e 
0 .125 .375 .625 .875 1 fT 


Fig.6.53 - Spettro d'uscita dei residui di clutter (P&c;/Pq; 
(Pcei/Pnj?30 dB; og-T-0.02; fc-0) in presenza di segnale uti 
le (f,-T-0.5) 

a) algoritmo di fig.6.52 (N-2) 

b) utilizzazione dello stadio fittizio (N-2) 
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Fig.6.54 - Valori di IF ottimi da [9] (andamento tratteg- 
giato) e valori ottenuti dalla simulazione (schema di 
fig.6.41). 


Fig.6.55 - Improvement Factor da 
elaboratore doppler ottimo 
——————— elaboratore di cui in fig.6.41 
a) 9e2 *T-0.05 
b) 92 *T-0.02 
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Per quanto riguarda l^Improvement Factor, conformemente 
alla (6.74) se ne e^ valutato il valore al variare della 
frequenza doppler IF5(£) e poi si e^ proceduto ad una media 
su tutte le doppler possibili. Si e^ constatato quindi con 
il traliccio che per bassi valori di larghezza di banda 
del clutter (c eTX0.1) si e^ ottenuto praticamente l^IF dello 
ADMTI, mentre le cose cambiano per OeT elevati ottenendo il 
guadagno di integrazione (v.(6.87)). 

La fig.6.54 mostra l^ottimo valore di IF come valutato 
in [9] ed i risultati della simulazione come ottenuti uti- 
lizzando lo schema di fig.6.41. 

In fig.6.55 sono riportati gli andamenti di IF, in fun- 
zione della frequenza doppler del segnale utile in ambiente 
definito da un doppio clutter tipico nei radar di avvista- 
mento (rapporto fra i clutter 20 dB). In realta/ 1l^IF e^ 
stato valutato considerando volta per volta l^uscita dal 
particolare filtro della FFT che ne consentisse il massimo 
valore. 


Nella trattazione fin qui svolta si e^ sempre conside- 
rato come segnale utile, un impulso non modulato con fre- 
quenza pari alla doppler del target. Converra' ora valutare 
le prestazioni nel caso in cui si abbia un 


e) segnale utile codificato 


Si prendera' in esame un codice Barker a 13 elementi ma 
i risultati possono estendersi facilmente anche al Chirp. 

E^ immediato constatare che qualora si usasse l'algo- 
ritmo come posto in fig.6.52 si avrebbero notevoli perdite 
sul segnale; a causa della presenza delle "code" del codice 
che, all'aumentare della potenza, si vengono a trovare al di 
Sopra del rumore e determinano, nuovamente, il deleterio fe- 
nomeno dell^aggancio sul segnale. La stima dei coefficienti 
del filtro avviene infatti sul segnale (anzi, piu! propria- 
mente, sulle "code" perche il picco viene scartato) ed il 
risultato e^ la cancellazione del segnale stesso. 

Subentra allora la necessita d^introdurre un secondo 
criterio di scarto delle celle in distanza, su cui si effet- 
tua la stima dei coefficienti del filtro. Le caratteristiche 
del codice permettono una notevole semplificazione di questa 
Seconda cernita. E^ infatti gia/ noto, una volta individuato 
il picco, che le code si troveranno alla stessa frequenza, 
ma a potenza inferiore (23 dB sotto nel Barker). 
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Si scarteranno allora tutte quelle celle la cui inter- 
correlazione verra^ a cadere all'interno di una circonferen- 
za centrata nell^origine e di raggio (soglia-codice) pari ad 
una frazione della distanza del picco dal centro stesso, es- 
sendo questa individuata dalla sua potenza. 

Si tratta di un^estensione dell^algoritmo di fig.6.52. 

Infatti dopo aver eseguito la determinazione delle cel- 
le di segnale utile come celle piu^ lontane dalla posizione 
delle piu! numerose sul piano individuato (in coordinate po- 
lari) dalle frequenze doppler e dal livello, si procede ad 
una rivalutazione delle celle che possono essere considerate 
lobi laterali, valutando il livello connesso alle celle in 
questione per l^identificazione di eventuale clutter. In 
altre parole il clutter viene considerato come tale se supe- 
riore al livello dei lobi laterali. 

Tutto cio^ implica che il segnale sia stato "compresso" 
attraverso il filtro adattato prima di aver operato l^adat- 
tivita^. Naturalmente se il numero delle celle residue (di 
clutter)e^ eccessivamente basso si ritiene opportuno di do- 
ver azzerare i vari coefficienti del filtro procedendo di- 
rettamente alla integrazione coerente. 

Al fine di valutare le prestazioni di un tale algoritmo 
e^ stato realizzato un simulatore (secondo una metodologia 
che puo^ ritenersi classica) per un codice di Barker (13 e- 
lementi): 


. simulazione del rumore 
. simulazione del segnale e formazione della coda per ac- 
. coppiamento sulle celle contigue 
» simulazione del clutter 
. generazione di elementi di clutter scorrelato sulle 
singole celle in distanza 
. generazione del modello del clutter con code tramite 
accoppiamento su celle contigue in distanza (come per 
il segnale). 


Le prestazioni dell'algoritmo sopra definito sono quin- 
di evidenziabili ancora su diagrammi polari del tipo di 
quello di fig.6.56, come risultato da una particolare simu- 
lazione in assenza di clutter. 

In particolare in fig.6.56 sono riportati i coefficien- 
ti di riflessioni per stadio (6.143) e le soglie che nascono 
dall'algoritmo, all'ingresso del primo e del secondo stadio 
del traliccio. In realta^ all'ingresso del secondo stadio 
del traliccio (fig.6.56b)) data l'espansione adottata nelle 
scale il segnale non e^ visibile in quanto ben lontano dalla 
zona disegnata. La soglia-codice per la determinazione dei 
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(soglia segnale) 


segnale 
L 
* 


9d 


(soalia segnale) 


Fig.6.56 - Distribuzione dei coefficienti di correlazione 
(eq.(6.143) e soglie relative su singole celle (soglia codi- 
ce a -18 dB) in assenza di clutter; f,*T-0.5; Ps1/? 54710 dB 
a) ingresso stadio 1l 
b) ingresso stadio 2 
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lobi laterali e^ posta a -18 dB rispetto al valore stimato 
nella cella "scartata". 

Gli spettri dei residui dei clutter che si ottengono 
sono ovviamente analoghi a quelli di fig. 6.51 ed in parti- 
colare in fig.6.57 e^ riportato un andamento tipico da con- 
frontare con quello di fig. 6.51b). 

Il comportamento globale dell'algoritmo in presenza di 
clutter puo^ essere affrontato valutando ancora i coeffi- 
cienti di correlazione su singola cella (eq.(6.143)) come 
riportato in fig. 6.58; il segnale utile e^ messo a "mezza 
campata" (f, T-0.5). 

E^ interessante notare, anzitutto, la distribuzione dei 
punti, che, si ricordi, rappresentano le correlazioni rela- 
tive alle singole celle in distanza, all'ingresso del primo 
stadio. 


Q0 4125 375 .625 .875 1 fem 


Fig.6.57 - Distribuzione spettrale dei residui in uscita 
dalla FFT. Codice di Barker. Singolo clutter (og*T-0.02)N-2. 
Segnale assente 


Si puo/ vedere da fig.6.58 come, fin dal secondo sta- 
dio, le code acquistano importanza; infatti le intercorrela- 
zioni tendono ad addensarsi al centro. Cio^ significa che il 
clutter e^ gia^ sufficientemente sbiancato (si tratta, in- 
fatti, di clutter stretto) e diventa percio inutile prose- 
guire il filtraggio. 
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se 


(soglia codice) 


Fig.6.58 - Diagramma correlazioni su singole celle in di- 
stanza e scarti eseguiti (P,.,./P ,-30dB; c,.-T-0.02, f.-T-0; 
ci'' ni f c 
P5,/ P740 dB, £,*T-0.5) 
a) ingresso stadio 1l 
b) ingresso stadio 2 (il segnale utile e^ fuori 
Scala) 
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Nel caso di clutter larghi o di piu! clutter sono ne- 
cessari piu/ stadi per raggiungere la stessa condizione. Un 
esempio e^ riportato in fig.6.59 dove, rispetto ai dati del- 
la fig.6.58 e^ stata modificata la larghezza spettrale del 
clutter oltre al livello del segnale utile. 

Anche in presenza di clutter la determinazione della 
soglia per il secondo scarto (soglia codice) non si e^ dimo- 
strata critica. Prove fatte da -16 dB a -20 dB hanno dato 
all'incirca stessi risultati, in ogni caso sembra ottimo il 
valore di -18 dB sopra indicato. 


(soalia codice) 


(soglia segnale) 


xc seqnale 


2 


Fig.6.59 - Come fig.6.58 con P,,/Pg;730 dB; og*T-0.08; 
f£e,*T-0; P51/?51720 dB; fg*T-0.5 

a) ingresso stadio 1 

b) " a 2 
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7. SISTEMI DI INSEGUIMENTO 


7.1. Introduzione - La scansione conica 


La prima tecnica usata per l'inseguimento angolare di 
bersagli, da parte di un radar, e^ stata quella di valutare 


la posizione del bersaglio commutando il fascio di antenna 
da un lato all'altro come schematicamente riportato in fig. 
7.1. L^operatore radar, osservando su un oscillografo i ri- 
torni dei due fasci separatamente e notandone la differenza 
in ampiezza, puo/ muovere la posizione dell^antenna al fine 
di renderli eguali. In questo modo avra realizzato un 
inseguimento manuale in angolo. 


I | ECO FASCIO A 
[ 
FASCIO 
À r ] 


FASCIO 
B 
/ | [ 
/ ECO FASCIO B 
Fig.7.1 - Semplice schematizzazione di una tecnica di inse- 


guimento angolare. 


Come estensione di questa tecnica e^ possibile pensare 
ad una rotazione continua del fascio intorno ad un suo asse 
(z) (asse di rotazione) ("squinted" di 0, rispetto all'asse 
del fascio) (v. fig.7.2a). In realta^ il problema della lo- 
calizzazione di un bersaglio nello spazio diviene, oltre 
quello della misura della distanza, quello di misurare 
. l'angolo € fra l'asse di rotazione e la direzione del ber- 

saglio; 
. l'angolo $ fra il piano formato dall'asse di rotazione e 
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dalla direzione del bersaglio ed un piano meridiano di ri- 
ferimento. 
Il principio di misura di € e ó e^ ii seguente. 


ANGOLO DI SQUINT *8q 


RADAR 


a) 


PIANO DEL BERSAGLIO 


ROTAZIONE 


MERIDIANO DI 
RIFERIMENTO 


b) 


c) 


i Nm PERIODO DI ROTAZIONE 
DEL FASCIO ( 1. 


.znÓ 
9-*r fs 


t d) 


la--4l SEGNALE OI 
RIFERIMENTO 


Fig.7.2 - Scansione conica 
a) rotazione del fascio d^antenna 
b) localizzazione del bersaglio 
c) segnale di ritorno 
d) segnale di riferimento 
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Converra/ osservare che se il bersaglio si trova sul- 
lasse di rotazione il segnale ricevuto ha una ampiezza co- 
stante, altrimenti l^ampiezza del segnale ricevuto varia in 
funzione del tempo come rappresentato in fig.7.2c): in real- 
ta^ il segnale ricevuto e^ una sequenza di impulsi la cui 
l'ampiezza e^ modulata (in modo approssimativamente sinusoi- 
dale) dalla frequenza di scansione f,. 

La fase del segnale di modulazione in relazione alla 
fase di un segnale di riferimento (fig.7.2d) fornisce diret- 
tamente l'angolo ó fra piano asse di rotazione-asse del ber- 
saglio e piano di riferimento. 

Il segnale di riferimento e^ infatti legato alla posi- 
zione angolare del fascio di scansione. Peraltro piu/ la po- 
sizione del bersaglio e^ prossima all^asse di rotazione, 
piu! l^ampiezza del modulante diminuisce, naturalmente que- 
sto fatto e^ valido quando l'asse del bersaglio e^ prossimo 
(relativamente alle dimensioni del fascio di antenna) al- 
lasse di rotazione. 

In definitiva il segnale ricevuto puo^ essere descritto 
dalla relazione (v. fig.7.2b): 


C7.) wASNIS tt sen(u.t *6)] cosu,t - 


T 


z A*G(6,.) [HKesen(u.t$)] COS, 


2VW[- 

iu AI msen(o t*ó)] cosu,t 
dove A contiene tutte le grandezze proprie dell'equaz. radar 
ad eccezione di G e 


l1 
Sen rd 
Naturalmente il valore di V17A:G(60 ) e^ funzione della di- 
stanza e della dimensione del bersaglio. 

Allora un controllo automatico di guadagno (AGC) sara^ 
necessario per valutare direttamente la percentuale di modu- 
lazione ossia per mantenere costante la caratteristica di 
errore. Ritenendo quindi V, costante e pari all'unita^ ed 
eliminando 1a portante, la modulante della (7.1) diviene 
(per la (7.2)): 


(742.) m-kKe essendo K - adt 


(7:3) 1 ee Ke sen(u.t Tt) 


Poiche^ &€ e 6$ variano lentamente, il segnale in uscita 
dal ricevitore puo/ essere quindi ritenuto un segnale sinu- 
soidale 
. modulato in ampiezza da & 

. modulato in fase da ($ 

Allora appare importante estrarre € e 6 per individuare 

la posizione angolare del bersaglio (v. fig./.2b). 
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In realta^ converra^ pensare a 


€ sen $ * € 


Cre) € cos à 


n 
m 


che rappresentano i segnali di errore che due servomeccani- 
smi distinti cercheranno di annullare in modo tale che l^as- 
se di rotazione z possa portarsi sull'asse del bersaglio 
OT. 

Moltiplicando 1la (7.3) per il segnale di riferimento 
senu,t si ha d^altro canto: 


(7.5) ^ senu.t - Kesen(o,t t9) senu t - 
Ke Ke 
273 c050-75- cos(20 t t9) 


e quindi filtrando la componente a frequenza 2f& Si ha un 
segnale proporzionale a ^. Naturalmente l^operazione di 
prodotto e filtraggio non e^ altro che una operazione di de- 
modulazione e realizzando la demodulazione della (7.3) con 
un segnale in quadratura con il segnale di riferimento si ha 
il segnale proporzionale a e". 

Da quanto sopra detto nasce lo schema riportato in fig. 
7.3. In esso e^ evidenziata 


AMPL. IF 


Fig.7.3 - Schema a blocchi di un radar a scansione conica. 
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- la parte ricevente che poi non si discosta da quella di un 
radar classico; 

- il sistema di controllo automatico di guadagno che verra^ 
dettagliato nel paragrafo che segue; 

. il sistema di inseguimento in distanza che consente di se- 
lezionare il particolare bersaglio sotto osservazione; 

. un possibile sistema di aggancio in frequenza (AFC); 

. il sistema di demodulazione degli errori angolari e di 
controllo del puntamento dell^asse di rotazione. 


Alla analisi di dettaglio delle varie parti del siste- 
ma, converra/ premettere alcune considerazioni sull^ampli- 
ficatore di media frequenza, infatti questo poi e^ l'elemen- 
to su cui opera il controllo di guadagno ed anche per ri- 
prendere un argomento, cui piu/ di una volta si e^ fatto 
cenno. 

I deboli segnali che provengono dal mixer devono essere 
amplificati dell^ordine di centinaia di dB onde arrivare a 
livelli (ordine dei volt) di facile manipolazione e rivela- 
zione. Naturalmente come verra^ puntualizzato nel seguito i 
segnali potranno essere anche molto grandi per le distanze 
ravvicinate o per le dimensioni del bersaglio. La tecnica 
del controllo automatico del guadagno ha gia la funzione di 
riportare i segnali in dinamica normalizzando i guadagni, ma 
potra^ operare su un solo bersaglio. Peraltro nei sistemi di 
inseguimento sono anche adottabili le tecniche di riduzione 
della dinamica, gia^ discusse, che possono essere di suppor- 
to all^AGC. Ad esempio, per eliminare l'influenza delle di- 
stanze, il controllo in tempo programmato (STC - Sensitivity 
Time Control) o anche le tecniche di compressione, quali 
quelle che impiegano amplificatori logaritmici, appaiono 
estremamente efficienti. 

In ogni caso normalmente e^ richiesto un guadagno del- 
l'ordine dei 100 dB con banda passante di qualche megaciclo 
o anche meno onde separare il segnale utile dalle interfe- 
renze. 

Realizzare queste funzioni a radio frequenza (i radar 
coprono generalmente, come detto, il campo da l1 a 10 GHz) e^ 
molto piu/ oneroso che a frequenza intermedia. Inoltre nei 
radar ad agilita^ di frequenza, in cui la frequenza di la- 
voro non e^ fissa, questi circuiti dovrebbero spostare auto- 
maticamente la propria sintonia in accordo con il trasmetti- 
tore (che nelle pratiche applicazioni varia di 50 o anche di 
200 MHz); questa operazione e^ praticamente impossibile. 

Nel caso di ricevitore eterodina e^ invece solo 1l^o- 
Scillatore locale che segue la frequenza del trasmettitore 
in modo che la frequenza intermedia rimanga inalterata. 
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Si tratta ora di valutare quale valore sia piu^ conve- 
niente assegnare alla frequenza intermedia. 

La scelta deriva da un compromesso che verra^ eviden- 
ziato ed il valore adottato oscilla da qualche decina a 
qualche 100 di MHz. 


a) Argomenti favorevoli a frequenze intermedie basse: 


1) La cifra di rumore che si puo^ ottenere con un dato 
transistore o circuito integrato e^ migliore a frequenze 
sufficientemente piu^ basse a parita^ di altre condizioni. 

2) Per una data larghezza di banda lo spostamento del- 
l'accordo causato dalle variazioni non controllate della 
capacita dei circuiti e^ minore per frequenza intermedia 
bassa e quindi si ha minore criticita^. 

3) Lavorare a frequenze basse comporta inoltre l^impie- 
go di transistori o circuiti integrati meno costosi a pari- 
ta^ di prodotto banda-guadagno e minore influenza hanno i 
parametri parassiti quali capacita verso massa, capacita^ 
di accoppiamento ingresso-uscita, induttanza dei collegamen- 
ti ecc.. 


b) Argomenti favorevoli a frequenze intermedie alte: 


1) Reiezione della frequenza immagine. 

La frequenza immagine e^ quella che dista due volte il va- 
lore della frequenza intermedia dalla frequenza di tra- 
smissione. Detta frequenza battendo nel mixer con l^oscilla- 
tore locale viene convertita al valore della frequenza in- 
termedia e si somma al segnale utile senza possibilita di 
poterla piu/ separare. Per evitare questo inconveniente, 
all'ingresso del ricevitore, prima del mixer, viene posto un 
filtro preselettore centrato sulla frequenza di lavoro in 
modo da fornire un^adeguata attenuazione alla frequenza im- 
magine. Questo filtro e^ tanto piu/ semplice, a parita' di 
attenuazione introdotta, quanto maggiore e^ la distanza del- 
la frequenza immagine dalla frequenza utile e cioe^ quanto 
piu! alta e^ la frequenza intermedia. 

2) Per determinate larghezze di banda video e quindi a 
media frequenza, una media frequenza alta consente, a pari- 
ta^ di complessita^ circuitale, un migliore filtraggio del 
segnale utile dopo rivelazione. 
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7.2. Controllo automatico di guadagno (AGC) 


L^ottenimento di un livello di uscita costante puo^ es- 
sere realizzato mediante un sistema controreazionato del ti- 
po di quello riportato in fig.7.4 [1]. 

Il livello medio di X tendera^ a ricopiare il valore 
di riferimento v, cosi^ da permettere un ottimo posiziona- 
mento dei segnali nell'ambito della dinamica dell'amplifica- 
tore di media frequenza. 

Appare semplice pensare ad una larga gamma di applica- 
zioni di un sistema siffatto, ma ovviamente nel seguito ci 
si riferira^ ad un sistema di scansione conica. Come detto, 
si tratta di un radar ad impulsi che irradia in una direzio- 
ne che muta di un certo angolo con andamento periodico, in 
modo che un bersaglio che si trova nel fascio verra modula- 
to dalla scansione stessa (v. fig.7.5). 


RIVELATORE 
AMPL. IF 


Vc 


Fig.7.4 - Schematizzazione del sistema di controllo auto- 
matico del guadagno. 


Fig.7.5 - Schematizzazione del processo di scansione. 


Detta modulazione dovra^ essere rivelata cosi^ da con- 
sentire la correzione della direzione media del fascio in 
scansione e quindi si potra^ conoscere la posizione angolare 
del bersaglio nello spazio, riferendosi allo stesso asse di 
rotazione  ("boresight") dell^antenna. Diversi tipi di scan- 
sione, ad es. a tratti, potranno ricondursi alla schematiz- 
zazione di cui sopra, come sistemi campionati del processo 
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di scansione. 

Converra^ ora indicare i requisiti richiesti al sistema 
AGC. 

In primo luogo 1^AGC dovrebbe conservare la dinamica 
del segnale di uscita, ossia dovrebbe essere evitata la sa- 
turazione, che potra portare ad una perdita della informa- 
zione della scansione. 

L'uscita media dovrebbe rimanere costante (indipenden- 
temente dal livello del segnale di ingresso), per modo che 
la modulazione dovuta alla scansione corrisponde direttamen- 
te ad un disallineamento del fascio. I limiti di variabi- 
lita^ di detto, valore saranno condizionati dal progetto del 
sistema di inseguimento angolare. La normalizzazione dei 
livelli servira anche a ridurre la dinamica degli stadi 
video che seguono. 

Inoltre dovrebbero essere ridotti gli effetti delle at- 
tenuazioni derivanti dal fenomeno di "fading", con un oppor- 
tuno guadagno, cosi che non si abbiano problemi nel sistema 
di inseguimento in distanza, cui sara; dato ampio spazio nel 
seguito, oltre che in quello di inseguimento angolare. 

Infine dovrebbe essere evitato un eventuale sfasamento 
del segnale di scansione che altererebbe le prestazioni del 
loop di inseguimento angolare. 

Ultimo e naturale requisito e^ quello che il sistema 
deve essere pronto ad uscire da una eventuale saturazione 
dovuta a disturbi improvvisi. 


a - Il segnale di ingresso e la relativa dinamica 


Il segnale di ingresso, riportato in media frequenza, 
(vi di fig.7.4) puo^ essere descritto, in assenza di errore 
di puntamento, dalla relazione 


(7.6) - Vi * y(t)]cosu,,.t 


"n IF 
dove V e^ il segnale medio di ingresso 
ytt) e^ una modulazione percentuale dovuta al fading 
del segnale (ric. fenomeni di scintillazione) 


m fir e^ la frequenza intermedia. 


Lo spettro del fading e^ stato oggetto di diverse inda- 
gini sperimentali e indicativamente puo^ essere considerato 
limitato a frequenze inferiori a qualche Hz, in ogni caso e- 
siste una appropriata documentazione nella letteratura spe- 
cializzata. 

Un modello analitico ritenuto valido fornisce per la 
densita^ spettrale della potenza di y l'espressione: 
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0.12 B 
7.7 S (£f) - 
r 


dove B. e^ una funzione abbastanza lineare con la frequenza 
di trasmissione ed in banda X vale 1-2 Hz. 

Qualora si desideri conoscere la potenza in una certa 
zona di frequenze, bastera^ integrare la (7.7) nella stessa 
zona. Integrando la (7.7) su tutte le frequenze ed estraendo 
la radice quadrata si ha il valore efficace della modulazio- 
ne che, riportato in dB, si aggira sui 7 dB. 

Il valore medio Vi e^ dato dalla equazione radar che 
puo^ essere riscritta: 


(7.8) vi - k 
R 


dove k e^ una costante che contiene tutti i parametyi radar 
9 e^ la sezione equivalente del bersaglio in m 
R e^ la distanza del bersaglio. 


La sezione radar potra variare (come piu^ vo]te detto) 
da 0.1 m" per missili fino a qualche decina di m" per ber- 
sagli aerei, mentre la distanza per i sistemi di inseguimen- 
to potra variare tipicamente da 1 km fino a 10 km in modo 
che la dinamica di ingresso diverra^: 


-2 
Visbeue Snax E aux 4 
(7.9) 101og CU des 101og Y." ir ) * 70 dB 
V min min 
lmin 


Si tenga presente che le dinamiche massime dei rivela- 
tori (mixer) di ingresso si aggirano sul valore di 90-2100 
dB. Allora se a 70 dB si aggiunge 10 dB per il fading si ha 
che la massima dinamica, per cui il sistema di AGC deve ope- 
rare, diviene molto vicino alla dinamica massima del rivela- 
tore. 

Naturalmente la scansione conica a frequenza f,, modula 
ulteriormente la (7.6j secondo la relazione (v. Q.1y»: 


(7.10) v 


1 


- V * y(t)][1 * msen(u.t t $)]cos opt 


Y4 
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quindi la dinamica del segnale di ingresso potra^ crescere 
ancora di un fattore 2(6 dB) per m-1l. Tale dinamica dovra^ 
essere conservata nel trasferimento della informazione nei 
vari circuiti, al fine di ottenere una riproduzione fedele 
dell^andamento della forma d^onda di scansione. 


b) - Analisi del sistema di controllo automatico di guadagno 


Nel caso specifico il sistema di fig.7.4 dovra^ essere 
modificato per tener conto del fatto che si vuole riportare 
in dinamica solo un particolare segnale selezionato in di- 
stanza, sullo sweep radar. Naturalmente il "gate" di sele- 
zione in distanza dovra^ essere predisposto opportunamente e 
dovra^ essere previsto che insegua lo stesso bersaglio in 
distanza secondo una tecnica di inseguimento che verra^ 
descritta nel seguito. Il "gate" di cui sopra avra^ anche la 
funzione di eliminare il rumore fuori della zona utile. L^a- 
nello di fig.7.4 diviene quello di fig.7.6. Si notera che 
dopo il circuito di "gate" e^ previsto un circuito di "hold- 
ing" (tenuta) che ha lo scopo di conservare l'informazione 
contenuta nel "gate" per tutto lo sweep fino all'arrivo del 
nuovo "gate", altrimenti il segnale medio diverrebbe estre- 
mamente basso dopo il filtraggio (v. fig. 7.7). In altre 
parole il circuito di "holding" assicura un guadagno utile a 
ridurre i problemi di "offset" e "drift" dell'amplificatore 
che segue. 


Fig.7.6 - Schematizzazione di un anello di AGC per sistemi 
di inseguimento. 
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EFFETTO CIRCUITO "HOLDING" 


E 


pi ER 
Noire / 


Fig.7.7 - Schematizzazione dell'effetto di "holding" 


Si indichi con M il guadagno globale dell'amplificatore 
di media frequenza comprensivo dei circuiti di rivelazione, 
"gate" ed "holding" 


4 


Or us 
(7.11) 5 M 


fra il segnale rivelato di uscita v, e l'inviluppo del se- 
gnale di ingresso. 

La differenza tra ES la tensione di riferimento v.e 
il segnale di errore, che, dopo essere passato attraverso un 
filtro (la cui funzione di trasferimento e'/ indicata in fig. 
7.6 con F(0)), costituisce ii segnale di controllo per l'am- 
plificatore a media frequenza. 

Da un punto di vista qualitativo il sistema di fig.7.6 
costituisce un "loop" controreazionato che tende a minimiz- 
zare (v, -v p» ossia v, tende a ricopiare v,. Si tratta pero' 
di un sTstéma non lineare per la presenza dell'amplificatore 
IF controllato di guadagno. 

Naturalmente v, riuscira' a ricopiare Solo se la 
differenza rientra nella banda di anello Pionosineb: da 
F(0)), altrimenti tutta la fluttuazione rimane in vg* In al- 
tre parole il sistema di fig.7.6 potra! realizzare una fun- 
zione di filtraggio di particolari frequenze oltre che di 
normalizzazione. Converra' riprendere quindi lo spettro del 
segnale di ingresso descritto analiticamente dalle (7.7), 
(7.10), esso e' riportato in fig.7.8 in un caso particolare. 

L'AGC tendera' a realizzare un segnale di uscita medio 
(vg 7M * V1) costante (es pari a vei la F(49) dovra'/ essere 
proporzionata per rigettare al massimo il contenuto in bassa 
frequenza visualizzato in fig.7.8 (y(t) della (7.10)) e 
quindi V conterra'/ sostanzialmente il solo contenuto della 
scansione conica. 


[*] 


L 
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8.1 1 P 10g 


Fig.7.8 - Andamento qualitativo dello spettro del segnale di 
ingresso. 


Onde analizzare il loop, converra^ aprirlo in P di fig. 
7.6 e applicare ivi un segnale di ampiezza dV, e pulsazio- 
ne 0 oltre al segnale continuo V, (valore di riposo della 
tensione di controllo) e quindi sara^ possibile valutare il 
corrispondente valore dV,. 

Si ha facilmente per un certo valore di V, (ipotizzato 
costante): 


ay sS 
(7.12) dv, - Vi dv dv 
V 
c 
e quindi 
(7.13) dV, - F(0) ' dv, 


Combinando le (7.12) e (7.13) si ha allora: 


dV 
boe dM 
(7.14) A UO Ww 


c 


F(w) dM 
o M dV 


dinM 
E T O»TWwO 


c 


V 


c c 


e definendo il guadagno in dB: 
(7.15) G - 20 log M 
si ha come guadagno di anello del "loop" la: 


dV 
b. dc 
(7.16) K - a^ 0.115 ^ F(o) dv 
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e la costanza del guadagno di anello implica una caratteri- 
stica B-dG/dV (dB/volt) indipendente dal punto di lavoro e 
quindi una legge di guadagno (in dB), in funzione della ten- 
sione di controllo, di tipo lineare. Converra^ in ogni caso 
ritenere v, - v, e quindi costante nella (7.11), data la 
specifica funzione della controreazione dell^AGC. 

Qualora peraltro la caratteristica B di controllo del- 
l'amplificatore di media frequenza non fosse costante, ne 
risulterebbe una variazione del "diagramma di Bode" del si- 
stema controreazionato con conseguente modificazione nella 
cancellazione di y(t) e nella estrazione della frequenza di 
scansione conica. 

Converra^ ora analizzare come le variazioni di ingresso 
si ripercuotono in variazioni di uscita; dalla (7.11) si ha 
infatti: 


dM 


(7.17) àv -v, o7 | dV $HdY 


V 
c 


e per la definizione di F(0) (v. fig.7.6): 


H 


(7.18) aV. - F(u) dv, 


Combinando la (7.17) e 1a (7.18) si ha: 


^ ax |. 
(7.19) dvo 7 VF) Sp | -dv, e Mà v, 


c 


che ancora per la (7.11) diviene: 


F(0) dM 
[9] M dV 


(7.20) dv, -y *dv, *tMd Vi 


V 
€ 


e dalle (7.14), (7.15) e (7.16): 


v 
m dG BJ 
(7.21) dv, - 0.115 *. F(0) dv «dv, Tt V d Và 
da cui 
dv dV 
OQ. 7 4. uk 
(7.22) E cue ub. 


[v] 1 
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o anche 


ze] 
(7.23) d log ^ ^ l-X d log Vi 


che integrato sul campo di variabilita^ di LE. Vi rispetti- 
vamente da^ luogo alla relazione: 


Incremento in dB di v 
(7.24) Via cunE C UC NDMGSMEL MTM. T. 
Incremento in dB di Vi 1-K 
avendo fatto l'ipotesi che K sia indipendente da V, e Vo* 

Considerando un caso tipico, come riportato nelle pagi- 
ne che precedono, V, potra^ variare di circa 80 dB, allora 
rimane da specificare la dinamica ammissibile di vg Per de- 
terminare il guadagno di anello. 

Chiaramente con variabilita/ di v, si e^ inteso uni- 
camente la variabilita^ del suo valor medio, infatti la va- 
riazione dovuta alla scansione conica non deve essere atte- 
nuata e quindi questa condizionera/ unicamente 1a dinamica 
del rivelatore di uscita. Nelle equazioni che precedono 
quindi converra^ leggere (in presenza di modulazione) 36 in 
luogo di Vo* 

Inoltre la variazione in V, condiziona il gradiente del 
segnale di uscita, infatti l^uscita dal sistema di AGC sara^ 
del tipo: 


(7.25) xa m. sen(o,t t $9) 

Converra^ fare attenzione ancora una volta che lo scopo 
essenziale del sistema in oggetto e^ quello di cancellare i 
"fading", che normalmente sono limitati in banda secondo una 
relazione del tipo della (7.7), mentre la frequenza di scan- 
sione deve passare inalterata in fase e normalizzata in am- 
piezza. Naturalmente la separazione e^ possibile (grazie al- 
la separazione spettrale) fra i due fenomeni, mentre la nor- 
malizzazione e^ ottenuta dall^AGC stesso. 

Il progetto base dell^AGC allora si riduce ad avere un 
guadagno di anello sufficientemente alto in tutta la banda 
del "fading", mentre il fatto che la frequenza di scansione 
non sia alterata ne^ in fase ne^ in ampiezza puo/ essere ga- 
rantito da una sufficiente attenuazione del guadagno stesso 
alla frequenza fs. Il problema si riconduce in definitiva a 
tracciare una conveniente curva di K (e quindi F(0)) (v. 
(7.16), (7.24)), (v. ad es. fig.7.9), che naturalmente sara^ 
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condizionata da problemi di stabilita^, che potranno consi- 
gliare un conveniente margine di fase. 


Kag 


FREQ. DI 


ZONA DI SCANS. CONICA 


FADING 


f(Hz) 


Fig.7.9 - Possibile diagramma di Bode. 


Nelle pagine che seguono verra' fatto cenno alle varie 
problematiche connesse con il proporzionamento di un sistema 
di controllo automatico di guadagno, da un punto di vista 
realizzativo. 


c) - Requisiti della caratteristica di controllo del guada- 
gno 


A questo punto conviene fare il punto sui requisiti, 
cui, per quanto detto, debbono soddisfare gli amplificatori 
a media frequenza nella caratteristica di controllo: 


Dinamica di controllo 


per essa vale la relazione (7.9). D^altra parte si ricorde- 
ra^ che la costanza del livello di uscita dall^amplificatore 
IF e^ richiesta per determinare correttamente l^errore ango- 
lare, infatti (ric. (7.2) e (7.25)) una variazione del li- 
vello medio di uscita produce una variazione di ampiezza 
dell'inviluppo di modulazione, conseguentemente un errore 
nella valutazione degli angoli e quindi nella caratteristica 
di controllo del loop di inseguimento angolare. Variazioni 
del livello di uscita entro *.5 dB sono senza meno accetta- 
bili in condizioni operative ordinarie. Allora dalla (7.24) 
con la (7.9) si ottiene il valore di K del loop di AGC e di 
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conseguenza la caratteristica di controllo dG/dV (dB/volt) 
(v. (7.16)). 

Naturalmente nasce il problema della linearita^ della 
caratteristica di controllo che (come d^altro canto anche lo 
stesso livello medio Vo di cui sopra: v. (7.16)) condiziona 
la variabilita^ del guadagno K e quindi una traslazione del- 
le ordinate del diagramma di fig.7.9 con conseguente in- 
fluenza sulla cancellazione dei disturbi e sulla riproduzio- 
ne della frequenza di scansione conica. Normalmente una 
pendenza costante entro t3 dB e^ accettabile. 


Distorsione non lineare 


La linearita^ degli elementi di controllo sul segnale a 
media frequenza e^ legata alla riproducibilita^ dell'errore 
angolare, che normalmente viene azzerato dal loop angolare e 
quindi 1la linearita^ non costituisce un requisito severo. 
Diverso e^ il caso di quando si voglia misurare o comparare 
errori angolari. 


Cifra di rumore 


La cifra di rumore dell'amplificatore puo^ essere de- 
teriorata dall'elemento di controllo, che infatti costitui- 
Sce un attenuatore e quindi rende significativo il rumore 
introdotto dagli stadi che seguono l^elemento di controllo 
stesso. Cio farebbe consigliare di porre lo (o gli) stadi 
controllati, dopo un preamplificatore di guadagno rilevante, 
d^altro lato problemi di saturazione per l^alta dinamica di 
ingresso potranno consigliare di controllare gia^ i primi 
stadi. 

Converra notare che gia/ sul rumore il sistema di AGC 
deve entrare in azione e quindi il problema in oggetto puo^ 
essere rilevante. 


Tempo di recupero (recovery time) 


Echi indesiderati (come interferenze, clutter...) che 
portino il ricevitore in.non linearita^, non devono distor- 
cere o deformare il segnale utile che lo segue, che puo^ ve- 
nire alterato per modo che l^inseguimento in distanza diven- 
ga difficoltoso. In definitiva normalmente deve essere spe- 
cificato un intervallo di tempo (normalmente una frazione 
di sec) entro cui si richiede che l^amplificatore recuperi 
completamente. 
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Disaccordo 


Usualmente la variazione di guadagno in uno o piu' sta- 
di comporta una variazione dell^accordo della media frequen- 
za ed, in generale, la risposta in frequenza diviene altera- 
ta. Normalmente 1la variazione nella risposta in frequenza 
viene definita mediante una accettabile perdita in sensibi- 
lita^. 


7.3. Inseguimento in distanza 


La caratteristica di un^unita/ di inseguimento in di- 
stanza risiede nelle possibilita di misurare, istante per 
istante, la distanza di un "target" ben definito (e quindi 
selezionabile) relativamente alla posizione del radar che 
utilizza detta unita". 

La tecnica di inseguimento automatico in distanza (o 
tempo) per un radar ad impulsi e^ possibile grazie al siste- 
ma di fig.7.10; in esso si distinguono tre elementi: 

a) un organo di paragone o demodulatore tempo-tensione 
(discriminatore o demodulatore di distanza o (di tempo); 

b) un filtro (quadripolo di memoria) G(o); 

c) un sistema di conversione tensione-tempo (converti- 
tore di tempo). 

L^elemento base del sistema e^ il discriminatore di di- 
stanza. Di esso si possono pensare varie realizzazioni. Nel- 
la piu! comune, che verra^ analizzata nel seguito, l^impulso 
di eco viene selezionato tramite due circuiti porta comanda- 
ti da due impulsi susseguentesi ("late gate" ed "early gate" 
o "range gates" o "gates" di distanza). La differenza dei 
due contenuti di energia (area), legati alla posizione del- 
l'impulso di eco relativamente ai "range gates", costituisce 
l'errore di distanza (c4), che attraverso il quadripolo di 
memoria ed il convertitore di tempo regola il posizionamento 
del centro dei "gates", permettendo la minimizzazione del- 
l'errore ossia l'inseguimento in distanza. 

L'entita^ del segnale di errore e^ la misura della dif- 
ferenza fra il centro dell'impulso ed il centro dei "gates"; 
il segno dell'errore determina la direzione secondo cui i 
"gates" vanno corretti nella loro posizione temporale dal 
sistema di controreazione. 

Quando l^errore e^ nullo, i "gates" di distanza sono 
centrati sull'impulso. La misura dell'intervallo di tempo At 
fra quello di riferimento radar e^ quello di due gate con- 
sente la determinazione della distanza eco-radar: R-cAt/2. 


UECHA 
ATO DI 
DISTANZA 


o 
| UNITA DI INSEGUIMENTO 
LIN DISTANZA —— 
Isisrem TENS. RIF.AGC 
DI AGC 
LIV. E16.2.6 


Fig.7.10 - Schema a blocchi di un sistema di inseguimento in 
distanza. 
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Per il funzionamento ora descritto e^ ovviamente neces- 
sario che l^impulso di eco sia costante in ampiezza, senza 
perdere (in particolare) informazione ai bassi livelli; in- 
fatti la sua variazione comporterebbe la variazione dei con- 
tenuti di energia dei due "gate" (a pari errore) e di conse- 
guenza della caratteristica del discriminatore di distanza e 
quindi di ogni caratteristica del sistema. 

Ecco quindi ancora una volta la necessita/ di una rego- 
lazione automatica di livello (AGC). 

In altre parole il sistema di inseguimento consiste nel 
valutare la posizione del baricentro dell^eco di ritorno, 
affetto da rumore, relativamente alla posizione predisposta 
dai "gates". L^errore letto e filtrato dal filtro G(o0) su 
piu! sweep successivi, secondo la propria banda, serve a 
correggere e minimizzare l'errore di distanza. Naturalmente 
il "loop" di inseguimento, deve avere una banda sufficiente- 
mente stretta per ridurre l'errore (mediando piu' misure su 
sweep successivi), ma abbastanza larga da consentire l'inse- 
guimento dei vari movimenti del bersaglio. Un altro motivo 
per avere una banda sufficientemente stretta e^ quello di a- 
vere un "memoria", ossia ammesso che il segnale si attenui o 
addirittura sparisca ("fading") per un certo tempo (ad es. 
142 sec.) al suo riapparire si vuole che i "gates" non si 
siano mossi o per lo meno il loro spostamento sia talmente 
contenuto per modo che sia possibile un riaggancio. 

Naturalmente a favore di una banda larga esistera^ il 
criterio di effettuare un aggancio rapido dopo il "fading" 
di cui sopra o all'inizio, per iniziare l'inseguimento quan- 
do ad esempio esiste una designazione esterna con un certo 
errore di predisposizione. 

Da tutto questo deriva un compromesso per la scelta di 
una ottima funzione G(u). Peraltro converra/ osservare che 
nelle varie fasi operative, di cui sopra, e^ spesso conve- 
niente e possibile ricorrere a variazioni della caratteri- 
stica in frequenza di G(w), quando dette fasi possono essere 
selezionate nel tempo. 

Il problema dell^errore commesso per ragioni di basso 
rapporto segnale-rumore e di limitato tempo di analisi ver- 
ra^ analizzato nel seguito, anche se si riconduce al proble- 
ma della stima di cui nel cap.3. In ogni caso converra/ pun- 
tualizzare che il discriminatore di tempo puo' operare e 
talvolta opera dopo un filtraggio per migliorare il rapporto 
segnale-rumore, anche se l'integrazione nell^"early" e 
"late" gate realizza in prima approssimazione un filtraggio 
ottimo. 

D^altro lato verra dimostrato che un procedimento ot- 
timo per la misura della distanza consiste nel far passare 


508 


il segnale deco attraverso un filtro adattato, seguito da 
una coppia di "gate" di dimensioni temporali infinitesime, 
la differenza dei relativi contenuti da^ luogo alla misura 
dell^errore di distanza. 

Appare quindi chiaro che la tecnica "early-late gate" , 
studiata nelle pagine che seguono (tecnica di piu^ facile 
applicabilita^), costituisce una buona  approssimazione 
dell^elaboratore ottimo per la stima della distanza. 

Il problema che verra^ analizzato per primo, dopo una 
analisi dei discriminatori di tempo, sara^ quello connesso 
alla tecnica di rivelazione nell'ambito dell^AGC, in quanto 
questa influenza il comportamento dell'intero sistema a bas- 
si S/N. A tal proposito sono pensabili due tipi di rivelato- 
re infatti e^ possibile lavorare o sul valore medio o sul 
valore di picco, secondo diverse descrizioni analitiche che 
verranno precisate nel paragrafo 7.5. Operando sul valor me- 
dio si ha una maggiore sensibilita^ rispetto a una operazio- 
ne sui valori di picco (sara^ sufficiente pensare al livello 
di rumore, in uscita dal rivelatore una volta chiuso il loop 
di AGC, rispetto alla soglia di AGC); peraltro operando sul 
valor medio si ha una maggiore influenza del rumore fuori 
dell^impulso utile quando il gate di AGC e^ piu^ largo del- 
l^eco radar di durata t . Per semplicita/ si supporra' nel 
seguito il segnale non codificato (o compresso prima del ri- 
velatore). 

Converra^ osservare che il gate di AGC e la somma dei 
gates di distanza siano identici per ragioni realizzative e 
poiche^ i due sistemi AGC e inseguimento lavorano congiunta- 
mente sullo stesso segnale. 

Spesso i "gates" di inseguimento saranno maggiori di T, 
cosi^ da consentire una maggiore dinamica della caratteri- 
stica del discriminatore di tempo sulla zona a pendenza 
costante come verra/^ meglio precisato nel seguito e quindi 
migliore inseguimento per errori dinamici. Dal punto di vi- 
sta realizzativo il segnale per 1^AGC, qualora si voglia o- 
perare sul valor medio, puo^ essere preso facendo la somma 
dei contenuti medi in A e B di fig.7.10 del discriminatore. 

Naturalmente il segnale in A (B) e^ ottenuto prendendo 
l'area nell^early (late) gate (magari con un circuito di in- 
tegrazione tipo RC) e conservando detto contenuto per il 
singolo sweep; in tal modo l^operazione di differenza o 
somma ed elaborazione sia per l'inseguimento che per 1^AGC 
potra^ essere effettuata avendo a disposizione tutto il pe- 
riodo T corrispondente alla PRF (frequenza di ripetizione 
radar) con tecniche analogiche o digitali (peraltro con ve- 
locita^ sufficientemente bassa, cosi/ che potranno essere 
usati ad es. i microprocessori). 
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Qualora invece si voglia effettuare la rivelazione di 
picco allora il contenuto di picco nel gate di AGC potra a 
sua volta essere rivelato di picco prendendo il maggiore fra 
una successione di contenuti presi su piu/ sweep susseguen- 
tesi. 

In definitiva nelle pagine che seguono verranno analiz- 
zati: 


1) il discriminatore di tempo ed il problema della sen- 
sibilita^; 

2) il comportamento delle tecniche di rivelazione; 

3) la caratteristica del discriminatore di tempo che 
sara influenzata dal sistema di AGC adottato; 

4) l'influenza sulla precisione in distanza dovuta alla 
diversita^ dei due gate e dei relativi integratori del di- 
scriminatore di tempo e di sbilanciamenti successivi dovuti 
a drift, offset ed eventuale errore di quantizzazione con 
conseguente determinazione del minimo segnale-rumore per cui 
puo avvenire l'inseguimento; 

5) errori statici e dinamici conseguenti a vari possi- 
bili moti del bersaglio e quindi criteri di proporzionamento 
del "loop" di inseguimento; 

6) memoria del sistema per "fading" con conseguente in- 
fluenza sul proporzionamento del sistema; 

7) transistori di aggancio. 


7.5. Il discriminatore di tempo 


Il problema della accuratezza della misura in distanza 
e^ stato affrontato nel cap.3 e la (3.26) da^ indicazione 
dell^errore minimo possibile (in senso quadratico medio): 


(7.26) Br €x 
" 2E 
B*-— 
n 
dove -" 
av? | e? |ecso |2ac 
(7.22) P. ches 


Ier 
e^ il quadrato della banda equivalente determinata dallo 


spettro F(jo) del segnale radar. 
Qualora si consideri un impulso rettangolare di dura- 
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ta t, di ampiezza unitaria, lo spettro dell'impulso sara^ 
della forma |F(jw)|-|(senzfi)/sf|. Naturalmente questo spet- 
tro e^ illimitato, ma in senso realistico nel seguito verra^ 
ipotizzata una banda B finita, allora la (7.27) potra esse- 
re riscritta (per B1551): 


8/2 l  cos2"ft 


p/2 2 
2sen Tft d£ 2 ]a£ 


2 
(27) | giBem eir i 
-B/à  v£" 5/2 ? a .2B 


2 
(7.28)g * — 8 LL M——————— sc 
num s * 


Pertanto l'accuratezza nella misura della distanza di- 
viene: 


(7.29) TEL 3 l 


n 

La (7.29) vuol significare che per avere un errore e- 
stremamente basso occorre che l^impulso utile alla misura 
abbia un "rise" (e "decay") "time" minimo ossia una banda 
infinita; tutto cio^ peraltro e^ agganciato alla banda del 
segnale e non all^eventuale filtro che potra^ essere otti- 
mizzato e naturalmente sara/ legato al particolare discri- 
minatore utilizzato. 

Un tipo di discriminatore estremamente semplice potreb- 
be essere quello che opera 


a) sul fronte di salita 


dopo un rivelatore di inviluppo. 
Considerando un rapporto segnale-rumore rilevante, os- 
servando la schematizzazione di fig.7.11, si ha 


ANDAMENTO IN 
ASSENZA DEL RUMORE 


Fig.7.11 - Schematizzazione del funzionamento del discrimi- 
natore di tempo che opera sul fronte di salita. 
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RE) LAE Sac c/o fn, V Laco? 1 


(7.30) e um 
^x * 


r ^x x 
dove ^x e^ la differenza dei valori medi in presenza e 
assenza di segnale e t, e^ il rise time dovuto al restrin- 
gimento della banda B di ingresso. 

D'altro lato per un rapporto S/N elevato vale (ric. 
distribuzione Rice): 


(7.31) AX A mt) -g?- nB 
per cui la (7.30) diviene 

l 2 l T l 
(7.32) Aa Par P Jf 


1 
A/c PEE B 2E B EC 
2n Bt yBt n n 


Operando poi sia sul fronte di salita che di discesa 
l'accuratezza (in potenza) si raddoppiera": 


QuEBS) c av m I 1 


che poi si identifica con la (7.29). 

Tutto cio a significare che si ottiene un miglioramen- 
to dell^accuratezza diminuendo il tempo di salita (aumentan- 
do percio la larghezza di banda dell'amplificatore a IF) o 
aumentando il rapporto segnale-rumore nel senso del filtro 
adattato. 

Naturalmente quanto esposto riguarda (conviene ancora 
puntualizzare) il caso di un elevato rapporto segnale-rumo- 
re, di conseguenza non esiste, per ipotesi, dubbio sull'esi- 
stenza e posizione approssimata dell^impulso d^eco. Se que- 
sta ipotesi venisse a cadere, il funzionamento del discrimi- 
natore sul fronte di salita verrebbe ad essere compromesso; 
per questo motivo poiche' in genere e^ necessario inseguire 
segnali (a  bassissimo rapporto  segnale-rumore conviene 
utilizzare il discriminatore del tipo 
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b) early-late gate (DEL) 
il cui schema a blocchi e^ riportato in fig.7.10. 


Per una analisi preliminare di questo discriminatore 
converra^ ancora riprendere la (1.54) e valutare il momento 
n-esimo della distribuzione di Rice [8]: 

n/2 


2 


(7.34) r? - (26^)? pay p (7 5 5 15 - s^) 


dove la j,F4 e^ la funzione confluente ipergeometrica. 
Converra^ ricordare lo sviluppo: 


' 2 (Q) n 
ena - ax a(atl)x n x 
(7.35) 151 (5853) H ubrsu t B(BED21 * [ON RI LITT 
dove (o), 7a(ot1).. . (orkn71) e (a)g71 
Valgono anche le seguenti relazioni: 
UE 9(a-8H1) 
(7.36) 1F10605 85 X) * (8-3) x (ü- xl! * 
" a(c*l)(oa-8*1)(a-8t2) " ) 
PR S SEE KURE SC TT —- - LT 
x 2! 
: x ÉL 
(7.37) 1F1 0699 85:30 -e )F1 (8795 8; x) 
]F1 (9 85090 -1 per x0 
(7.38) T(B) x 
]F1 (695 8:7x) - T(8-a) X per xo 
- 
2 


Q.39) RC 1) - e ^[ü&)1, 6/2) * xIq(x/2)] 


dove Io e I, sono le funzioni di Bessel modificate di prima 
specie d^ordine O e 1: 
n 2 


lE dad ced uu dm l at 
2(2n*2) 


"hs k! T(ntktl) 


x 


(7.40) I (x) » ——— 
x 2* (nd) 
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Per la (7.39), il primo momento (n-1 nella (7.34)) o 
valore medio della Rice diviene: 
2 
Be 
2 
(7.41) adt ous [Q-s?)1, G^ /2)s?1, (S772) 
che per s?-0 ritorna ad essere il valor medio della Ray- 


leigh. 
Ha valore per il secondo momento: 


(7.42) : .-Lare . 
Considerando allora le condizioni limiti si ha (v. 
(1.52)): . 2 
r- * A EA 
(7.43) E D cc " per s 
gp ^ 7T [] 
e 
2 
-./ TA 
rst ELS 
(7.44) per s^ 0 


Le (7.43) e (7.44) danno in definitiva i valori medi e 
le varianze di un segnale rivelato di inviluppo nei due casi 
estremi (di S/N molto grande e molto piccolo), per i quali 
verra^ condotta l'analisi del  discriminatore di tempo 
"Early-late gate" (DEL). 

In fig.7.12a) e^ riportato schematicamente il funziona- 
mento del discriminatore in oggetto e in fig.7.12b) lo sche- 
ma a blocchi corrispondente (v. fig.7.10). 

L^operazione effettiva corrisponde a materializzare la 
differenza delle aree A e B di cui in fig.7.12a). 

Onde effettuare l'analisi che segue converra^ definire 
la larghezza dei "gates", "early" (1,4) e "late" (t 2)- Come 
verra anche puntualizzato nel seguito dovra^ valere 


(7.45) AN E M 


514 


aJ 


Fig.7.12 - Discriminatore DEL 
a) principio di funzionamento 
b) schema a blocchi. 


In realta^ Tgi e "is dovranno essere per quanto possi- 
bili eguali per ragioni di simmetria della caratteristica e 
comportamento sul rumore (o a bassi rapporti S/N). 

La diseguaglianza di cui nella (7.45) sara^ dettata 
dalla necessita/ di voler disporre di una certa dinamica di 
,errore (e quindi della caratteristica del DEL) in presenza 
di transitori oltre che per un buon comportamento ancora nel 
caso di bassi rapporti S/N. 

Nel seguito onde poter prendere tutta l^informazione 
del segnale, per ipotesi filtrato a media frequenza da una 
banda B, converra^ ipotizzare 


(7.46) bu eri j- EO EU. 


Naturalmente le conclusioni della analisi che segue 
potranno essere adattate di volta in volta al caso concreto. 

La caratteristica del discriminatore potra essere de- 
sunta facilmente considerando una traslazione relativa dei 
segnali di fig.7.12a). 

Ne viene allora 


(7.47) y. 2^x*At- Cac ^7 
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dove 
Ax e' la differenza dei valori medi in presenza ed in as- 
senza del segnale (v. (7.30)). 

Ai valori medi di cui nella (7.47), si aggiunge un se- 
gnale aleatorio che verra' individuato dalla sua varianza. 

In realta' le integrazioni di cui in fig.7.12b) corri- 
Sspondono ad una somma di tanti campioni indipendenti di du- 
rata &1/B. Peraltro l'operatore differenza di cui ancora in 
fig.7.12b) puo! essere sostituito (ai fini della valutazione 
della parte fluttuante del rumore) da un operatore di somma 
trattandosi di tanti campioni indipendenti a valore medio 
nullo. Quindi il rumore che si aggiunge al valore medio (in- 
dividuato nella sua variabilita' dalla (7.47)) e' di tipo 
gaussiano (ric. teor. del limite centrale) e puo! essere de- 
Scritto dalla: 


(7.48) AE | n(t)dt- z7 £n. 
dove i vari campioni n, Sono da ritenersi appunto indipen- 


denti. 
Dalla (7.48) si ha allora: 


(7.49) M - 


Per la (7.46), ritenendo fuori t sia presente solo il 
rumore, e/ possibile scrivere 


Nob * 207 
-- n ti z T3 
(7.50) vA. T - -:95*55 
B B [o] 


dove 


Nz1B numero di campioni indipendenti in t 


o2 varianza della distribuzione Rice (segnale presente) 
us varianza della distribuzione Rice (segnale assente) 
o 


Dividendo la (7.50) per la caratteristica del DEL (nel 
suo valore quadrato), il rumore in uscita viene riportato in 
tempo e quindi letto nelle stessa unita' di cui nelle (7.29) 
e (7.33): 
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1 2 2 
* m B oa 9n ) 
B [*] 

"T 


(7.51) X 


Nel caso di alto rapporto S/N (v. (7.43): ^x ^A) e ipo- 
tizzando t B»»51 si ha: 


(7.52) rw alo .RA.3—. -—L.. gar AMO 
"ORI TONES S 
c? 2 nBt n 


Pertanto e^ possibile ritenere che in questo caso nelle 
ipotesi poste, l^errore in distanza e^ indipendente dalla 
larghezza di banda e del tipo di filtro avanti al DEL. 

Nel caso, di basso rapporto S/N hanno valore le (7.44) 
(Ax 9 Ym/2 (A^/4^c)) per cui la deviazione standard dell'er- 
rore in distanza (v. (7.51))diviene: 


Y (27 2) 
(7.53) hx mq cun LIDAM T c. par AUI 
id 5 2E 
T A n 
21g 


La (7.53) consiglia d^altro lato di restringere la lar- 
ghezza di banda dell^amplificatore IF. 

Le (7.52) e (7.53) corrispondono alla accuratezza pos- 
sibile operando una singola misura di distanza con la tec- 
nica del DEL. 

Qualora si eseguano n misure della distanza allora 
l'errore si ridurra^ ovviamente di /n. 

In realta^ le n misure verranno automaticamente effet- 
tuate nel "loop" di inseguimento in distanza che verra de- 
scritto nel seguito e quindi dipenderanno dalla banda di 
detto loop B., rapportata alla frequenza di ripetizione 


(£.): 


1 
(7.54) n - EC z^ 


Pertanto individuato B. (minimo a meno di vincoli che 
verranno descritti nel seguito) e^ possibile ottenere n e 
quindi l^accuratezza a loop chiuso 
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(555) um -Mal a 


Naturalmente a bassi S/N, come verra^ puntualizzato nel 
seguito, il gradiente del DEL diminuisce ad opera dell^AGC e 
quindi variera^ B.; di questo fatto bisognera^ tener conto 
nella valutazione della accuratezza della misura della di- 
stanza. 

La pendenza della caratteristica del DEL diminuisce al 
diminuire di B e per questo motivo e per la (7.53) converra^ 
scegliere per B un valore approssimativamente eguale a quel- 
lo ottimo per motivi di sensibilita^. 

In fig.7.13 e^ riportato l^andamento delle (7.52) e 
(7.53) (per 1tB-1.2) ed inoltre sono riportati alcuni dati 
come disponibili in [10]. 

Onde visualizzare meglio il problema converra^ ora esa- 
minare come ci si possa avvicinare alla realizzazione di un 
discriminatore di tempo 


3I 


-?8 -18 g8 18 28 


Fig.7.13 - Andamento della deviazione standard dell'errore 
in distanza (accuratezza) in funzione del rapporto segnale- 
rumore per un DEL. (.x dati disponibili in [10]). 
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c) ottimo 


Allo scopo di semplificare l'analisi si consideri il 
caso che il segnale in ricezione sia noto anche nella sua 
fase per modo che si possa operare con demodulazione coe- 
rente. Detta ipotesi non sara' verificabile in pratica, ma 
potra/ essere supposta a scopo di analisi e le perdite 
conseguenti saranno quelle riportate nel par.1.8e). 

In fig.7.14 e' riportata una possibile schematizzazione 
del processo di discriminazione ottima. Il segnale e rumore 
rivelati coerentemente verranno processati attraverso un 
moltiplicatore per la funzione g(t- At) da ottimizzare e 
quindi attraverso un integratore. In realta' Kt sara' la 
distanza stimata e lo scopo della inserzione della funzione 
di g(.) e' quello di realizzare una stima ottima e g(.), 
conformemente alle discussioni che precedono, verra! indi- 
cata come funzione porta (o "gate"). 


! 
! 
nit), 
! 
! 
[ 
I 


coso,t 


MODELLO DEL SEGNALE 
DI INGRESSO 


| cosot Ei Qa 
S300 
s, 


Fig.7.14 - Schematizzazione del processo di discriminazione 
ottima. 


Per l'analisi che segue verra' ipotizzato che H(jo) sia 
ottima per la rivelazione (filtro "matched"); converra' ri- 
tenere valida questa ipotesi pensando ad una rivelazione 
prima della discriminazione. 
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In tab.7.1 sono riportate le espressioni in tempo e 
frequenza dei segnali nei vari punti. In realta' converra* 
osservare che il rapporto segnale-rumore non varia se valu- 
"LN media frequenza o in uscita dal demodulatore coeren- 
te E 


(*) Rapporto S/N prima del demodulatore coerente: 


-J(o-u )at jot 


» -— ig - 2 
gt) Lus. 7 zi, L0 7aLI^e e^ df« 
9 "j(stu )At jot 
MIEMECNIT e e df) ax - 
-j&At jQt jo t 
a at([i8, Gm ite e e 9 a£ 
-jg,At jQAt -jo t 
— 2 7398 P o " 
* fis Gap e e e df) ax - 
poet jet 9 Ju(t-At) 
- ide ?-e 1 fis Goo 1 e df) 7 
1 E 
- $ cosu,t [s cos Gaeenad - 3 cosu t 
max 


dove nell'ultimo passaggio si e' definito con E, l'energia 
collegata al segnale video. Relativamente al segnale IF s(t) 
(v. fig.7.14), si ha: 
E 
" 2 E 2 2 z OIN 
E. l (t)dt - locos g tdt 77 
nella ipotesi usuale di banda stretta (larghezza di banda di 
s, (t) stretta relativamente a £ 709/27). 
Per il rumore si ha invece 


dH w)l^df - 1 
P7 LI df -;E 
quindi il rapporto S/N diviene: 


2 
x o  HUESIO s. xg 


zi rIpl—— — 3 —— 
N'IF P. 2 - n 
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Tan.7.1 
s, CO S, Go) 
s, (t-At) m S, Guye J" «s (jo Ac) 
s(t) ics, IE (uu )e 3 Ord it s. IE (uu Je 3 (u-to) ty 


7S(ju,At)] 

HG) 00 HIGL Goo) 87 [5 Giro 0] Jesu, 0) 

s, (C S(je,At)-H(jo)* AtIs, [3 (uu »] 7e 3 (79)^* 
*|s, [3 Co*2,3] e deti bn, 


d UUXSTYY: soy] 2,7jeht, 
sq (t, At) EMSOI e *1s, Go) | e 


n, (t) ex, (t)cos u t-y, (t)senu,t 


) 
s CO ET: 


py PRIRLLT . 2 - - 
xl. H (jo) |^a£ * 


na variabile gaussiana a valor medio nullo e varianza i 


(segue nota) " 


Per il rapporto S/N dopo il demodulatore coerente si 
ha facilmente: 


-jo ^t jot 


zd. : - 
ICONE LUE: EENSIDE e e "Hm 
] max 
E 
- a [e Coo Cn emma - LE "2 
max 
P 
2 VUNO UE [osse idus c s 
na (CO) -—" qw fx pow df - s 
da cui " j 
- "9 
S E 1g(t)I /—OEJ4 2E 
Nla^ E —— 888 5 
che pertanto si identifica con S/N|rg 
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L^uscita dall'integratore di cui in fig.7.14 puo^ esse- 
re immaginata costituita da due parti; la prima e^ rappre- 
sentativa dal segnale: 


(7.56) s, (ATA) - [s cehescecoat -z [sco cenimoas 


- 


dove e stata esplicitata 1a dipendenza dalla differenza 
(ATa) fra distanza effettiva e distanza stimata. Naturalmen- 
te sarebbe auspicabile che s, C ATg), per un^ottima funzione 
"gate", fosse una funzione dispari e assuma il valore zero 
per AT4-0. 

Per piccoli valori di ATaS si potra^ scrivere 


(7.57) s (AT 
-0 
ATA 


Il rumore in uscita dal discriminatore sara^ pari a 


(1.58) n, (ft) 7 [sg Cg ceca 


Per la (7.57), 1a 


/ n^(t) " n? (A) 


(7.59) ur pn Seco EIE ame 
R " Ik] 


rappresentera, il valore efficace dell'errore riportato in 
termini di distanza. 

Il problema della minimizzazione della (7.59) puo^ es- 
sere rivisto come minimizzazione del valore quadratico medio 
della (7.58), per un valore specificato di K come dato dalle 
(7.57) e (7.56). x 

D^altro canto e^ possibile scrivere( ) 


(*) Valgono in realta^ le seguenti relazioni: 


á a [,* NEL 
dT. [e Coca - dNT. [sicioecie df — 
Es E ut 
- ASIDERSIRIDIE df 


da cui la (7.60). 
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(7.60)  K- gam [sCOsctmpee - [3o ana 


AT&4-0 
dove con G(jw) si e^ intesa la trasformata di Fourier della 


g(t). 
Per quanto riguarda il rumore si ha facilmente *) 


(7.61) Pl Ji s, Go |^|ecio |"ae 


(*) La potenza relativa al rumore n.(t) nell^intervallo di 
frequenza f ftdf vale (v. tab.7.1): 


n[gC3o) |?ae - n 2s, LiCoco ) 1|"as 


Allora la potenza relativa al corrispondente intervallo 
di frequenza del segnale demodulato ng(t) [9 x, (t)/2] di- 
viene: 


2 
Ix, Go) | 


2 Hs cor?ae - ——; 


Dalla trasformata di Fourier dell'integrale di correla- 
zione 


es 1 ^ i.* 
n (at) * 5 [cose At)dt «—. 7 X,(ju)6(ju) 
per il teorema di Parseval si ha: 
9r cum 2 2 
ELE: [Ix ao [6C3o) | a£ 


da cui la (7.61). 
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L^ottima funzione G(jw) [e quindi g(t)] nasce dalla mi- 
nimizzazione della (7.61) per un certo valore di K (v. 
(7.60)). 

La ricerca della G(j9) ottima che verra^ indicata con 
G5 (je) puo^ essere affrontata con il calcolo delle variazio- 
ni. 

In realta^ ogni funzione G(ju) potra' essere ottenuta 
dalla 


(7.62) G(jo) -» 6 (Gio) * en (o) 


con n(0) arbitraria. 

Allora ricordando la tab.7.1, la (7.60) (ossia il vin- 
colo del processo di minimizzazione) potra^ essere riscritta 
[sg (t)7s4(t,0)]: 


(7.63) Ki [ls can 3o ecionas 


e ipotizzando K reale, G(jo) dovra^ essere immaginaria 


[G'(3u) » -6(j0); n'- -n Go -6,]. 

L^ottima funzione (immaginaria) G(jo) potra^ essere ot- 
tenuta annullando la derivata rispetto ad € della (7.61) 
(con il vincolo (7.63), ric. la tecnica dei moltiplicatori 
di Lagrange): 


dE Ns 2 2 X 2 T 
(7.64) z ( SIM, (G en) d£ ts, | jo(G *en)d£) |. 57 


1 2 À 2. 
ubsE.: [EN 26 ndf* 7 fis, jondf - 


Ll 2 ; vj 
-g JIs,l n [6,42 A ju]df - 0 


Data l'arbitrarieta^ della funzionen(.), la GC) sa- 
ra^ data allora: 


(7.65) e Gu) 7 ju 


La costante di  proporzionalita/ disponibile dalla 
(7.65) appare inessenziale per il problema della minimizza- 
zione in oggetto come posto nella (7.59). 

L^antitrasformata di Fourier della (7.65) porta ad un 
doppio "Dirac", cosi^ che l'analisi condotta porta a dire 
che l^ottima funzione di "gate" e^ quella che campiona la 
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forma d^onda del segnale immediatamente prima ed immediata- 
mente dopo l^istante At. In particolare si ricordi che detto 
segnale va inteso elaborato con filtro adattato e poi rive- 
lato (coerentemente) (v. fig.7.14). 


- 


A questo punto e^ valutabile l^errore in distanza 


(7.59): 

13 X3 D. see 
(7.66) "m no TEE ENIM  ^df I 
"WUWDT : 


1l " 22 
[5,91 w' df 


Yn 1 


' [s Go) |?s Pas — a /2 E 
v n 
avendo posto 


fis, cio Par fIscao ias 
g — L- 
|s (3o) |^at [Iscioo [2a 
(7.67) Y 


2 
E 2E [Isl df 


La (7.66) si identifica (come doveva essere) con 1a 
(3.26) e (7.26). Ogni qualvolta si voglia adottare una par- 
ticolare funzione G(jo) (diversa dalla ottima che implica 
bande infinite), detta funzione potra; essere inserita nelle 
(7.61) e (7.60) per modo che sara; facile valutare il nuovo 
valore dell^errore commesso nella stima della distanza dalla 
(7.59). 


7.5. Definizione statistica di un sistema di controllo auto- 
matico di guadagno 


Per le considerazioni dei paragrafi che precedono con- 
verra! ritenere il segnale rivelato di inviluppo e su di 
questo considerare l'azione del sistema di AGC. L^eventuale 
presenza di un MTI sposta unicamente la posizione del rive- 
latore nella catena di elaborazione senza alterarne il fun- 
zionamento. Nel seguito converra/ quindi considerare il 
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clutter assente (o eliminato da un MTI) ed il segnale e ru- 
more potranno essere descritti dalla distribuzione di Rice 
(ve (1.54)). 

Naturalmente l^operazione di "gating" dei discriminato- 
ri di tempo come descritta in fig.7.10, sara modificata a 
seconda vi sia un MTI o meno. Infatti lo MTI implica (oggi) 
un campionamento del segnale (usualmente in forma digitale) 
e su di questo viene ad operare la cancellazione. Poiche^ il 
campionamento avverra/ ad un ritmo di circa T/2 (per non 
perdere eccessivamente in sensibilita^), e ragioni pratiche 
Ssconsigliano di diminuire detto valore, allora l^'inseguimen- 
to potra! essere fatto filtrando il segnale a media frequen- 
za (eventualmente in modo ottimo) e poi campionando con un 
ritmo ad es. di 1/2, ma spostabile in fase (sfasamento fine) 
Sweep a sweep. In realta/ si potra/ partire da un clock a 
frequenza molto elevata e una fase opportuna che consenta 
l'inseguimento nel modo desiderato verra^ selezionata dal 
loop di inseguimento. Lo schema che ne risulta non differi- 
sce da quello di fig.7.10, dove pero^ sui segnali integrati 
(nelle aree) (in forma bipolare sulle singole componenti) ha 
luogo la cancellazione del clutter secondo gli schemi usua- 
li. In ogni caso particolare attenzione andra^ riposta alla 
interazione dei sistemi di cancellazione e di inseguimento 
ed al problema delle dinamiche. 

Naturalmente converra/ osservare che nel caso dei si- 
stemi di inseguimento si opera su poche celle in distanza e 
quindi e^ disponibile usualmente un notevole tempo di elabo- 
razione per modo che questa elaborazione puo/ essere effet- 
tuata con le filosofie proprie dei calcolatori (hardware non 
dedicato), a livello di cancellazione e di inseguimento. 

Sara^ bene ritenere che concettualmente il sistema di 
inseguimento opera secondo la schematizzaázione di fig.7.10 e 
le tecniche realizzative definiscono le precisioni, i resi- 
dui... dei vari quadripoli componenti. 

Ritornando ora al sistema di AGC, esso influenza il 
gradiente del discriminatore di tempo e quindi l^accuratezza 
della misura in quanto varia la larghezza di banda e quindi 
il numero di impulsi su cui viene effettuata la misura. In 
realta^ l^accuratezza sulla singola misura non risente del- 
la variazione di gradiente, che in realta^ implica una va- 
riazione della influenza dei vari disturbi (quantizzazione, 
offset...) sulla precisione della distanza. 

Peraltro un sistema di AGC sulla base del particolare 
parametro (valore mediano, medio, di picco...) letto e quin- 
di tenuto costante, puo/ essere definito almeno nei seguenti 
tre modi: 2 
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a) Secondo una prima definizione (quasi di valore di 
picco), il sistema di AGC e^ quel sistema, che, al variare 
di s , mantiene costante l'uscita del rivelatore di invilup- 
po, considerata ad un certo livello k di densita^ di proba- 
bilita^. In altre parole il controllo di guadagno puo^ ope- 
rare sulla media frequenza, in modo che la probabilita^ del- 
l'uscita rivelata dell'amplificatore a media frequenza fra 
un prefissato valore y e un ytdy rimanga costante. Una tale 
situazione puo^ essere materializzata pensando di valutare 
il tempo di permanenza sulla fascia dy relativo al tempo di 
osservazione. La quantita/ prefissata y e^ detta soglia del 
sistema di AGC e verra^ indicata con il nome z,. Allora la 
definizione sovraesposta puo^ essere esplicitata nella du- 
plice relazione (v. fig.7.15): 


q(y) 7 as P(ye s) -k 
(7.68) 


y7"z/a -7"z, - cost 
S r 


dove la funzione p(.,s) corrisponde alla (1.54). In fig. 
7.15a) e^ definita la situazione ad anello aperto dell^AGC 
(v. ancora (1.54)), (con una conveniente situazione del gua- 
dagno a,(71)), dove con z e^ indicata l^uscita dal rivelato- 
re di Ínviluppo. In fig.7.15b) e^ riportata ancora la di- 
stribuzione dell^uscita (la z e^ stata indicata per conve- 
nienza con y) dovuta alla chiusura del sistema di AGC, come 
da fig.7.15c). 

Per ragioni di normalizzazione converra^ assumere z.-l. 

Per ogni valore di k, le (7.68) consentono di ricavare 
il valore di o, (o attenuazione dell^amplificatore a media 
frequenza, relativamente alla situazione ad anello aperto) 
necessaria per riportare al valore z, C71) l'uscita (y) valu- 
tata al valore k di densita^ di probabilita^. E^ evidente 
che con la posizione z,-1 si ha y-1l e quindi z-a,. L^esatta 
normalizzazione di y naturalmente e^ anche influenzata dal 
guadagno del sistema di AGC che peraltro si puo supporre 
infinito, nella presente indagine, senza temere errore. 

Converra^ anche notare che le uscite ed il riferimento, 
di cui sopra, sono riferiti al valore di o(v. (1.54)). 

In fig.7.16 e^ indicato l'andamento di o, per valori di 
k usuali (k-0,1, 0,05, 0,02); questi valori corrispondono a 


z, compreso íra 20 e 360 (v. (1.54) per s^-0). 
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a) 


q(v) 


Fig.7.15 - Descrizione statistica dell^AGC 
a) distribuzione in uscita: AGC aperto 
b) distribuzione in uscita: AGC chiuso 
c) schema a blocchi 
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b) La seconda definizione del sistema di AGC si basa 
sulla conservazione del valore medio (m-cost.) dell^uscita 
del rivelatore di inviluppo. 

z oo 
(7.69) I - | z.p(z,s)dz - z, ^ cost. 
S S 'o 


Nella (7.69) e^ compresa la definizione della soglia 
Zr» che ancora converra/ porre uguale ad 1; pertanto si ha 
Q.T7Z.. 

* Si passa dalla (7.68) alla (7.69) sulla base del metodo 
di rivelazione del sistema di AGC (riv. di picco o di area, 
di cui e^ stata gia specificata l'inserzione in un sistema 
di inseguimento). 


ini- 


K-g.25 
K-8.1 
m -COST. 
T 2 
Eh 1 
s(dB) 
-ig Ü 1g 


Fig.7.16 - Attenuazione dell^AGC in funzione del S/N. 
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Risolvendo l^integrale nella (7.69) si ha: 


yrs - ^ : 
mis ((1t5)1, 5) 4sI, 2] 


Zz m- 
I] 


to| o 


L^andamento di questa funzione e^ riportato in fig.7.16 
(curva m-costante). 

In questo caso, in cui si effettua il valor medio, e^ 
importante che la durata t dell^impulso coincida con la som- 
ma dei gates "early" e "late". Nel caso reale la somma di 
questi gates supera t e quindi nella media entra in gioco 
anche il rumore fuori dell'impulso (v. fig.7.17). 


Fig.7.17 - Impulso da agganciare in distanza. 


Detta t, la durata della somma dei gates, durante la 
quale viene sensibilizzato il sistema di AGC, la (7.69) si 
modifica nella 


1 -- i» E £z 
(7.70) EN (z, T z, ud. cost. 
S 
in cui 
f** 
nz 
T 


e £6 e^ il valore che £s assume nel caso s-0. 


Per n-0 1a (7.70) si identifica con la (7.69). 
Per effetto di n£0 la curva m di fig.7.16 si trasla 


della quantita^ z, verso l'alto. 
Nel caso a) la durata del gate non ha rilevante impor- 
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tanza ai fini dell'AGC trattandosi di una rivelazione di 
picco. 


c) La terza definizione del sistema di AGC puo' essere 
descritta tramite la conservazione della probabilita' che si 


superi un certo valore Zrg! 


oo 
p(z,s)dz 7 k 7» cost. 
(71) ?rs 


— "2 - cOSt. 
r 


Tale definizione comporta maggiori difficolta' analiti- 
che poiche/ si tratta di procedere come in a) ma lavorando 
sull'integrale della (7.71) senza peraltro ottenere risulta- 
ti sensibilmente discosti da quelli ottenibili dalle (7.68). 

E' da notare che questa definizione e'/ quella che si 
adatta di piu'/, come modello, al funzionamento di un circui- 
to "boxcar" reale. 


7.6. Grandezze caratteristiche in un sistema con controllo 
automatico di guadagno 


Si definiscono le seguenti grandezze che saranno utili 
per valutare le prestazioni del sistema di tracking: 


a) Grandezze a. loop di AGC aperto 


z- Li - valore medio normalizzato di S-N 
8 co/2 
(GER a9— oW " " di S per H-0 
cv2 
z-s 7 contributo del rumore sul valore medio 


(7.73)  S(s9N()- 
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- contributo del rumore sul valore medio 


z 
N(o) -» € - valore medio del rumore fuori del segnale 
S 


L'introduzione di N(o) e' importante quando si conside- 
ra che il gate di sensibilizzazione dell'AGC puo' essere 
piu'/ grande della durata t dell'impulso come gia'/ detto nel 
paragrafo che precede (v. fig.7.17). 

Si valutino ora le grandezze (7.73) nei due casi di AGC 
definiti nel paragrafo che precede. 

a) Caso di AGC con rivelatore quasi di picco. 

Le grandezze precedenti si calcolano mediante le 

oo 
S(s)N) - za NE 


(7.74) 


N(s) -» & (k) | z«p(z,s)dz - 3:3] 
o s 


, o 


: z.p(z,o)dz 
(S 


& (k) 


N(o) 


dove l'a Ok) si puo' ricavare per i vari k e in funzione 
dell'S/N-s^ dal grafico di fig.7.18. 
Le curve delle (7.74) in funzione del S/N espresso in 


dB sono riportate in fig.7.18. 
b) Caso di AGC con rivelatore di valor medio. 


Le grandezze di cui nelle (7.74) si calcolano mediante 


le is 
S(s)-N(s) » xo | z p(z,s) dz 
S [9 
Ys 
S(s) - 
& (n2 
(7.75) 


z 
^ 
o 
— 
l 
e 
^ 
B 
— 


l1 & S 
——— z p(z,8) dz 9 ———— 
: a (n) 
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Stsi*N(s) 


Fig.7.18 - Curve di S(s)tN(s),N(s),N(o) nel caso di AGC con 
rivelatore quasi di picco. 


——-—. 


Sisi Nis) 
Na) 


———-—---... 


Fig.7.19 - Curve di S(s)tN(s),N(s),N(o) nel caso di AGC con 
rivelatore di valor medio. 
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1 co 
N(o) » NI f z p(z,o) dz 


dove l'& (n) si puo! ricavare per i vari n(n e' il parametro 
introdotto nella (7.70))usando la curva m di fig.7.16 che e* 
fatta per n-0 e sommando la correzione zn come gia' detto 
nel precedente paragrafo. 

Gli andamenti delle (7.75) in funzione dell'S/N espres- 


so in dB e di n sono riportate in fig.7.19. 


7.1. Il discriminatore di tempo, sua caratterizzazione, per 
bassi rapporti segnale-rumore. Condizione critica per 
l'inseguimento 


Il discriminatore di distanza o di tempo e', come si e^' 
detto, l'elemento base del "loop" di inseguimento; la sua 
piu' classica costituzione e' lo "split-gate" (fig.7.20), 
gia' sommariamente descritto nei parr.7.3 e 7.4. 


Fig.7.20 - Discriminatore di distanza. 


L'impulso di ingresso e' applicato a due circuiti porta 
comandati da due finestre susseguentesi ("late gate" («c p» 
"early gate" (t 2»? o "gates" di distanza; le uscite dei due 
circuiti porta Be ngono quindi tramutate in due tensioni con- 
tinue (tramite due integratori definiti dalle due costanti 
di integrazione Til 8 Ti2)e quindi sottratte fra di loro in 
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modo da fornire l'errore di distanza. lvi sara' presente ov- 
viamente una tensione di sbilanciamento,un "drift" (6) dovu- 
to anche agli stadi di amplificazione seguenti o un errore 
di quantizzazione. Nel seguito converra' fare riferimento ad 
una soluzione di tipo analogico, peraltro qualora si voglia 
considerare una quantizzazione, valutarne gli errori signi- 
fichera/ solamente esplicitare detti errori in termini dei 
corrispondenti errori della soluzione analogica. 

Poiche' le grandezze di ingresso sono state considerate 
normalizzate relativamente al valore di e (equivalentemente 
z,71), 6 potra' considerarsi in volt relativi al valore di 
z. (ancora in volt). 

In generale si potra'/ scrivere: 


T,2T1 tÁt Nc XS t 
gl g 8 g g 
T - T -ÀTt 
g2 g 

(7.76) 
ze " Mi —CUE e. ss E^ 
PUES Ti *an 


Valendo le notazioni di fig.7.21, si ha: 


(Ot rp — NO, 


COIT) y SOLL EL. LÀRS. 
" il i2 
N(s)* S(s) N(s)*S(s) 
iilos: mmc: piece ee t 6 
il E i2 á 
l-— v —5 


T ipse BARICENTRO 


vos WU MM 


Tq I At 


EE "NN 


Fig.7.21 - Descrizione dei parametri per definire il discri- 
minatore di tempo. 
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Sostituendo nella (7.77) le (7.76) si ha: 


AT T RT At. A 
(7.78) v -N(o) (2 —É 42 — A«,)-N(o) (2- —— « 2 -5] 
[9] jd 2 i "v. "Ez Len 
1 Ti A 4. X 
At. 
ATNGOYSGOTG- Le 205 46 
i id i 


Ossia si ha: 


(7.79) v," G-8G aes X- a * 


—— At: 
HNCOYC- 4-2 18) [NGOSSCGO] zm) u$ 
i i i i 


Cioe' si e' in presenza di un termine lineare con lo 
Spostamento tra il baricentro dell'impulso ed i fronti di 
contatto dell'"early" e "late gate" e di un termine costan- 
te. In genere pertanto si potra' rappresentare la (7.79) co- 
me nella fig.7.22 dove con C Si e' intesa la caratteri- 
stica del discriminatore di tempo (volt/ us) e con D lo sbi- 
lanciamento totale, ossia: 


(7.80) i hes GU AT 4B 


dove 


Ga [GS G7] 


(7.81) 
cv. At T At; 
——rm—eE 
D-2 N(o) ;E — -(NC)(L- -2 :É)-[N(s)*S(s)]L—— «8 
i s i i £o 
In generale si ha 2 t,- t, ossia la somma dei "gates" 


del discriminatore eguaglib il "gate" di sensibilizzazione 
dell'AGC. 
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Vo 


dt 


Ac 


Fig.7.22 - Caratteristica del discriminatore di tempo 


In £18.7,23 e^ indicato come varia Catn - Cac (1/2) in 
funzione di s^. La fig.7.23 si ricava dagli andamenti delle 
figg.7.18 e 7.19. Quanto al termine di sbilanciamento, esso 
si puo^ anche scrivere: 


(7.82) D-2N(o) -& —£ «[2N(o) E c 


ed e^ anche possibile riportare D all'ingresso del discrimi- 
natore dividendo per Ca. 


t. Át AT ^t 
(7.83) D,» gh- -280) .8 —8 4280) -8 , 71, 9- 
dt dt i dt 1 i dt 
Cdta 
K»Q.1 
E / x-a.a5 
" / k-a.22 
A , 
g.5 o 
Ay 
/ 
poe 
eZ 
-10 [] 1g dia 


Fig.7.23 - Andamento della caratteristica del discriminatore 
di tempo in funzione del rapporto segnale-rumore. 
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Ricordando che n^ ( "ar" t)/te quindi, nell'ipotesi 
2t » ae p ME si ha ancora: 


D, NT. m At. €. 
N $ 
Q.84) 2d - Oa E Oui. i. 
dtn g dtn d. dtn 
At ATi " " 
ds ui. rud £4 8 dove 6 209 /1 


g i 
Quando l'errore riportato in ingresso eguaglia il semi- 
impulso 1/2 il video di ingresso si trova in uno solo dei 
"gate" di distanza: si e^ allora certamente in una fase di 
inseguimento critico. Pertanto convenzionalmente questa con- 
dizione verra^ indicata come condizione limite per l'inse- 
guimento. 
La condizione limite e^ allora data dalla relazione 
D,71/2 ossia 
D. At Ati 
S LUE Fdo eds 
(7.85) Eus d om fermer) pu UR 


essendo (per bassi valori di g^) 


e,7e5* IO. (gel) 
dtn 


In fig.7.24 e' riportato £1 in funzione di a? per vari 
valori di n. Si noti che nel caso di rivelazione di picco e 
di area (per n-0) gli andamenti di £1 coincidono: infatti 
NCo) /Ca.. e' praticamente indipendente dal tipo di rivela- 
zione del sistema di AGC (ed inoltre lo e' anche da n). 

Osservando la (7.84) e la (7.85) sia nel caso della 
(7.68) che della (7.69) e (7.70), si potra' concludere af- 
fermando la validita' della fig.7.24 per qualsiasi tipo di 
rivelazione di AGC, dove n-z(2-1 -1)/1 indica di quanto i 
"eates" di distanza siano maggiori dell'impulso video. 

Il valore di £4 corrisponde all'inverso della pendenza 
normalizzata del discriminatore di tempo (fig.7.25). 

La conoscenza di At /t1, t hti /15 insieme a 6'-ó6t,/« 
(6 2drift normalizzato al Valore delia soglia dell'AGC) con- 
sente dunque tramite le figg.7.24 e 7.25 la risoluzione del- 
la (7.85) ossia del minimo valore di s^ per cui e' consen- 


tito l'inseguimento. 
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s/dB 
-20 -18 [| 


Fig.7.24 - Errore di sbilanciamento £1*€5* 


18 L] 19 


Fig.7.25 - Errore di sbilanciamento £3* 
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7.8. Richiami sugli errori statici e dinamici. Inseguimento 


La schematizzazione piu' semplice di un sistema di in- 
seguimento automatico in distanza e^ riportata in fig.7.26, 
dove con G(p) si e^ intesa la funzione di trasferimento to- 
tale a "loop aperto". 

Si ha dallo sviluppo in serie: 


1l . 1 l 1 2 
(7.86) THEO) "k Ptr P * 2€ 
s M a 
pertanto: 
E ow lim : 
k. ad l*G(Cp) 
H d T 1l Ji ü 
(7.87) —— » lim —;—[ ] em; — [———— 
Ho gag P CREE Vu B OIRID 
l 1 2 1l l l l H 
k7;Hm —I ]* Mm "occi re] 
k, 5 2d ap" ltG(p) p B l*G(p) k k, 


r (t) E (t) 
ctt) 


Fig.7.26 - Schematizzazione di un sistema di inseguimento. 


Ricordando il teorema del valore finale si ha: 


, H 

k. cdiscesane: vepabs — ROS per r(t) -» u(t) 
lim L——— lime (t) 
po PRADA to 


dove u(t) e^ 1a funzione gradino unitario. 
Analogamente, osservando la seconda delle (7.87), k, 
corrisponde all'inverso dell^errore a regime, dovuto all'ap- 
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plicazione di una rampa in ingresso di pendenza unitaria, 
cui viene sottratto il contributo dovuto al ks; per esten- 
sione si ha la definizione di k, che corrisponde all^eyrore 
a regime, dovuto all'applicazione di una parabola (1/2t^) in 
ingresso, cui viene sottratto il contributo dovuto a ks e 
k. . 

* In tal modo e^ stato possibile scindere i vari contri- 
buti dinamici dagli statici, corrispondenti agli errori to- 
tali per ingressi a gradino, a rampa e a parabola. 

Si supponga ora di avere la seguente funzione di tra- 
sferimento: 


Ug 01 (p*wu,) (pto,) 


Q.88 Gp) 7 K, 7, (ru (Fa ^ P (Fa) 


di cui in fig.7.27 e^ rappresentato il diagramma di Bode. 


"g ac: f ' m 
"2 "re by 


Fig.7.27 - Diagramma di Bode di un sistema di inseguimento. 


E^ possibile dimostrare nell'ipotesi 05220422U, valgono 
le seguenti relazioni: 


| (7.89) m 


n x e Dec n k "a 

Pertanto l'applicazione di un segnale dotato di termini 
di velocita^ di accelerazione la cui trasformata di Laplace 
e^: 
(7.90) R(p) -B.Ye. Rl 


2 
P P P 
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comporta un errore a regime pari a: 


;À V a 1 V 
(7.91) € (p) TG Lok RAG i 7 
S M a S M 


con ovvia posizione. Nel dominio del tempo si ha dunque: 


; H 2 
(7.92) € (t) » A t 2 t ui £4 t 

Si tenga presente, osservando la fig.7.27 e ricordando 
la (7.89) che esiste una relazione fissa fra k,, Q5 e ka 
(guadagno in 05): 

2 
(7.93) ka ?2 - k, 

Si noti che la posizione dello zero (o5) nella (7.88) e 
quindi il valore di k. e^ dettato da ragioni di stabilita^ 
(v. App.1). 

A titolo di esempio si consideri il caso di voler inse- 
guire un bersaglio a velocita^/ massima V og 00 m/sec e 
accelerazione amax 200 m/sectá. La somma dei due "gates" 
abbia una ampiezza di 120 m. Si voglia un errore di posizio- 
ne in regime di velocita^ massima €,72 m (per accelerazione 
nulla). 

Ammesso per semplicita^ k,- [come in realta^ e 
possibile operando un^integrazione perfetta con un motore o 
con tecniche digitali] la (7.88) diviene 


- 


G(p)*k -i I 
v8, Pp (pup 
Dalla (7.91) per a-0 e kgce si ha il coefficiente di 
errore di velocita^ 


D^altro lato dal valore dell^accelerazione massima, vo- 
lendo in fase di accelerazione rimanere entro il limite di 
una finestra (60 m) (per consentire un facile riaggancio 
dell^intero sistema), si ha: 
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EU C? 


300 
0 
(avendo considerato limitato il tempo di accelerazione), per 


cui vale e(t) * e... 
Dalla (7.893 ne viene: 


Per determinare ora il valore di kn converra^ riferirsi 
ad un opportuno margine di fase per criteri di stabilita^ 
come riportato in App.l. Ne viene un valore consigliabile 
ka 4712 dB. 

Conseguentemente si ha (v. (7.93) e (7.89)) 


2 -1 
- ES - » m d 
k 2 k C» uU / 200/(4 -40) 1.12 sec 


Quindi i parametri del "loop" di cui in fig.7.27 sono 
completamente determinati. 

Converra^ ora osservare che l'ipotesi E oe puo^ 

essere rimossa fissando ad una distanza massima A l'errore 
c4. ammissibile (magari £A sara^ una frazione di € 1); deter- 
minato: 
L- 
£A 
e^ possibile ottenere dalla seconda delle (7.89) il valore 
di wu» quindi la (7.88) diviene nota in ogni sua parte. 


Converra^ ricordare infine l'ipotesi posta per ]1a 
(7.89) (quindi da verificare alla fine delle valutazioni): 


k *k- 
o S 


) 


e din tiir 


Il discostarsi da quest/ultima ipotesi comporta solo 
delle difficolta^ analitiche nelle valutazioni di cui sopra. 
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7.9. Cenni su Track-While-Scan: algoritmi di stima, filtrag- 
gio alla Kalman 


Il problema dell^inseguimento del paragrafo che precede 
puo essere generalizzato pensando all'inseguimento di un 
bersaglio nella sua evoluzione nel tempo, considerando non 
Solo piu! sweep successivi, ma anche scansioni successive. 

Àlla base del sistema di inseguimento vi e^ evidente- 
mente la stima dello stato del bersaglio (posizione, veloci- 
ta^, accelerazione) all'istante h, che puo^ essere ottenuta 
sfruttando particolari misure allo stesso istante h (ad es. 
di posizione) da associare a misure o stime effettuate in 
precedenza. 

Naturalmente converra definire lo stato del bersaglio 
tramite un vettore di stato (z,) che ne specifichi le gran- 
dezze connesse. 

Il modello relativo alla misura sara^ 


(7.94) r(h) » x(h) * n(h) 
dove 
x(h) e^ il parametro del segnale sotto misura 


n(h) e^ il campione di rumore che puo^ essere definito nel 
modo che segue di immediata interpretazione: 


n(h) » 0 
(7.95) u^ phá s» g^ 
n(h)n(k) » 0 h£zk 


Gli algoritmi di stima possibili sono di tipo: 
. non ricorsivi: 
- h 


(7.96) z l a, (h-3) r(3) 
j-h-N 


dove i coefficienti a, consentono la stima ottima del sin- 
golo elemento del vettore di stato (le (7.96) forniscono 1a 
stima corrente in base alle ultime N-*1 informazioni ricevu- 


te); 


. ricorsivi che e^ possibile specializzare in un caso 
particolare (di immediata interpretazione) nella 
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z, (h) x 


) biCj) z ,(h-1) eq. di previsione 
j-1 


(7.97) 


z,(h) z,(h) * e, (QU) [r() - z.(h)] Wó— 3 eserdolans 


dove in particolare 


. ciC-) sono i coefficienti di "smoothing" 
ZEN, à la posizione stimata 


Gli algoritmi ricorsivi forniscono quindi la stima in 
base alla stima precedente ed alla misura corrente. 

Confrontando le (7.97) con la (7.96) e' possibile os- 
servare che mentre nel caso non ricorsivo e'/ necessario me- 
morizzare di volta in volta solo lo stato del vettore nel- 
l'istante che precede l'istante di stima, nel caso della 
(7.96) e' necessario memorizzare tutte le N misure preceden- 
ti. 

Converra/! osservare che sulla base della scelta dei va- 
ri coefficienti si parla di algoritmo stazionario se i vari 
coefficienti (ad es. ci (h)) Sono indipendenti da h, peraltro 
in genere gli algoritmi non stazionari consentono una mag- 
giore flessibilita' e un transitorio piu' breve. 

Si definisce un algoritmo lineare se i coefficienti che 
lo definiscono sono indipendenti dal valore delle stime, pe- 
raltro gli algoritmi non lineari consentono in genere di a- 
dattare le caratteristiche del filtro alla cinetica del tar- 
get. 

A titolo di esempio si consideri un algoritmo ricorsivo 
definito nel modo che segue: 


D 
* 


i20 —e posizione —e- z6 


i 


[ 
»* 


] —- velocita! — z; - 


allora converra'! riscrivere la (7.97) con argomentazioni im- 
mediate: 


$(h) -» x(h-1) * T X(h-1) 
$0) :- € 1) eq. di previsione 
(7.98) 
7 $(h) t a(h) [yCh)-x(h)] 


x(h) 
) 2. eq. di correzione 
[y(h)-x(h)] 


X(h) - £(h) 4 8(h) 


545 


avendo posto 


&(h) 7 e (h) 
8(h) . 
B ase a 


essendo T il periodo di campionamento. 
Inizializzando il sistema 


x(1) - y(1) 
&(1) m ry0) 


le (7.98) possono essere strutturate nello schema a blocchi 
di fig.7.28, che corrisponde poi ad un filtraggio alla Kal- 
man. 


Fig.7.28 - Schema a blocchi corrispondente alla (7.98). 


In particolare in fig.7.28 e^ stato ipotizzato ae in- 
dipendenti da h e quindi che il filtro in questione diviene 
di tipo stazionario. 

Nella stessa fig.7.28 e^ possibile notare l^'evolvere 
dei segnali, la qualcosa comporta che un valore di £(h) (in- 
sieme ad y(h)) da^ origine a $(ht*tl) traslata nel tempo di 
dos 

Il sistema di fig.7.28 puo. essere riportato, rivisto 
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nel continuo (T, 7*0), a quello di fig.7.29. 

Il diagramma di Bode corrispondente alla fig.7. 28 e^ 
quello di fig.7.30, infatti la funzione di trasferimento 
della schematizzazione di fig.7.29 (a loop aperto) diviene: 


(7.99) Gip) * ou LLL LE. z p4 1) 


Fig.7.29 - Schematizzazione del sistema (7.98) riportato nel 
continuo. 


Confrontando la (7.99) con la (7.88) e^ possibile os- 
servare che un classico sistema di controllo analogico puo^ 
essere ricondotto nel discreto ad un algoritmo ricorsivo 
stazionario e lineare. 


20 log 6& 


Fig.7.30 - Diagramma di Bode corrispondente al sistema 
(7.98). 
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7.10. Problemi connessi alla presenza di evanescenze nei si- 
stemi di inseguimento in distanza 


Una evanescenza del segnale di ingresso causa l'azzera- 
mento dell'errore di distanza (v. fig.7.26), o meglio (in 
presenza di sbilanciamento) l'errore assumera/ un valore 
D,-D/C (sbilanciamento riportato all'ingresso del discri- 
minatore di tempo), tutto avviene ora come se si operasse a 
"loop" aperto. 


Si definisce memoria del sistema lo scostamento dopo un 
tempo 80 dall'istante t. in cui si verifica un'evanescenza 
del segnale, tra il segnale di reazione c(t) ed il segnale 
che si sarebbe avuto qualora non vi fosse stata l^evanescen- 
za. 

Il fatto che l'errore assuma il valore zero (o D,) in 
t-to, comporta in uscita [c(t)] (v. fig.7.26) uno scosta- 
mento dal segnale che si sarebbe avuto in assenza di evane- 
Scenza. Ossia la memoria del sistema puo^ essere calcolata 
semplicemente valutando l^andamento nel tempo della risposta 
del doppio integratore (v. (7.88) e figg.7.26 e 7.29) a un 
ingresso del tipo: 


1. * Lo 
7.100) . - " 
(7.100) e(0)m(e ke t e toD, )4(e 6 t )0 * 5e 0 

" 1 2 

-d 4d 0 t5 d, 0 


avendo operato ovvie posizioni. 
La trasformata di Laplace della (7.100) e^ la seguente: 


[*" 
[*" 
[*" 


pni M o EE 
(7.101) e(p) 7» s 2 t 3 


"3 
"3 
k- 


Pertanto si dovra/ calcolare l^antitrasformata mo(p) 
della e(p):G(p). Il termine della (7.100) che da^ maggior 
contributo e^ il primo, pertanto: 


[*"] 


(7.102) m (p) * ^ G(p) 


Nelle ipotesi: 
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-00 (o 0) 
a 9» «jog 55 2 
(7.103) 
-uje (0, 0 ) 
e zl - 0 6 Tt 2 
si ha: 
e, 
(7.104) m 8)- à KG 4 323 


Si puo^ facilmente dimostrare che nei casi ordinari gli 
altri termini della (7.100) danno dei contributi irrilevan- 
ti. 

In particolare, ricordando la posizione implicita nella 
(7.100) si ha: 


A V a V a lcg. 
(7.105) d - Cibi "obs kt EN T ko t 2k » T D 


Normalmente si  esclude la possibilita, che avvenga 
un 'evanescenza contemporaneamente alla presenza di accele- 
razione nel segnale di ingresso, pertanto si trascurano i 
termini con l^accelerazione nella (7.105). 

Si osservi inoltre che D -AtV.*t. rappresenta in effetti 
la posizione del segnale inizTalmente; ammesso l^evanescenza 
avvenga al limite della portata (condizione massimamente pe- 
ricolosa) D, indichera^ 1a massima distanza del segnale di 
ingresso. 

In definitiva normalmente si puo^ considerare: 


c 


V 


[*] 
mu dem -- ue ó 
(7.106) do k t ES D, k. T i 


E 
4 


ove con 6, si e^ supposto l'errore complessivo (dovuto allo 
sbilanciamento ed al k s)» riportato all'ingresso del discri- 
minatore di tempo. 

Dalla (7.93), 1a (7.104) diviene: 


m (8) 
(7.107) Mu Mk. k ELK e? 
o m a a 


Ricordando la definizione di memoria, converra/ porre 
mo (8)72 1. ; perche^ dopo un tempo 9 l^impulso non esca dalle 


549 


finestre di distanza (supposte "matched" sull^impulso). I1 
primo membro della (7.107) diviene (ricordando la (7.106)): 


m (8) 2t 2v 
(7.108) CELIM Ade UNE UUOHARN mS 
d d V 
[e] o ub cm 


Si supponga ora Ke ; questa ipotesi semplifichera^ le 
conclusioni, peraltro usualmente e^ piu/ che accettabile e 
non vincolativa, in quanto i risultati potranno essere riag- 
giustati con un esame di seconda approssimazione. Pertanto: 


dove si ricordera^ che D rappresenta lo sbilanciamento rap- 
portato alla soglia di AGC. 


Poiche^ 
2T 5» (n»Hl)T 

" (n*1) 

si ha: 

(7.109) T 2(n-l) - 2(n-1) 

: D 
X 2V 1 i H 

Mu CR. Au tTr- 


dove 2D,/1 e^ dato dalla (7.84) e 


2V 2T 
(7.110) y" — paee1 


in cui V e^ la velocita^ del bersaglio nel momento dell^eva- 
nescenza (converra^ porre V pari alla velocita^ max). 

In fig.7.31a) e^ riportato l'andamento di $/[2(nt*1)] in 
funzione di k, per 2D; /1 -0,01 e 0,001 (grandezze usuali) e 
per vari valori di y. In realta^ assunto che: 


V 7 Vaax ^ 20052000 m/sec 


d 
[] 


0,545 ys pari a 75:750 mt 


nao 
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ne viene 
Y - 4000/75 * 400/7502 0,5 * 50 


Si osservi ora il secondo membro della (7.107); da 
considerazioni di stabilita (insieme a considerazioni 
dettate dai bassi rapporti segnale/rumore) deriva la scelta 
di k,, come gia/ detto, che si assume pari a 4 (12 dB). 
Pertanto anche il secondo membro puo^ essere riportato in un 
grafico (fig.7.31b), dove si ha l^andamento di in funzione 
di 0 per vari valori di k,. Dalla necessaria eguaglianza 
delle due ordinate di fig.7.31a) e b) (v. (7.107)) (tenendo 
conto del fattore 2(n-*1)), si puo^ avere per ogni valore 
di 0 , fissato un certo valore di $ (in quanto e^ da con- 
siderare come l^inverso dell^errore totale di inseguimento) 
(v. (7.108)) e di n , il valore di k, e k, necessari. I 
valori di k, e ke Sono ovviamente relativi a quel certo 
valore di S/N cui l'analisi si riferisce, che poi e^ il 
valore di S/N che si ipotizza si abbia un istante prima 
della evanescenza. I1 valore di k4 deve soddisfare anche 
l'esigenza di avere un errore contenuto anche in presenza di 
accelerazione (si e^ supposto che in questa fase non sia 
presente  un'evanescenza), come e^ stato indicato nel 
paragrafo che precede. 

L'errore dovuto alla velocita/ di cui anche si e^ di- 

'scusso, e^ gia compreso nel dj; di cui alle (7.100), 
(7.105), (7.108). 

Quindi in conclusione bisognera^ verificare di volta in 
volta quale sia il requisito piu' stringente onde arrivare 
al progetto del sistema di inseguimento per quanto riguarda 

ka e ks. 

Si supponga ora che il segnale torni, terminato un pe- 
riodo di evanescenza (fading), ossia una volta che il se- 
gnale abbia sofferto uno sbilanciamento delle condizioni di 
regime. 

Il problema puo studiarsi considerando l'applicazione 
di un gradino A/p all'ingresso del sistema (v. (7.86)). 

La risposta ad un tale segnale nell'ipotesi kg7o e ka ^4 


e quindi (v. (7.93)) ka -4 o? diviene 


(7.111) £s (t) -AÀe -2—te 
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3 
s igo Ka"108 


Y«g.s 


18? 10? 


iM SN BN ig 10 
NN W 


Yesa 


v4,2V !m/seci 
T (m 


1 1 

20i, 

E a.ag1 

20i ,, 

——— * 9.21 
k 
M 
12? 18 
a) b) 
Fig.7.31 - Schematizzazione per la valutazione della memo- 


ria. 
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Si noti come detta espressione e^ solo approssimata, ma 
il suo uso e^ normalmente piu/ che soddisfacente nelle pra- 
tiche applicazioni. 

La (7.111) e^ riportata in fig.7.32, dove sono indicate 
le grandezze piu^ significative. 

Conviene ora esaminare la risposta nel tempo anche ad 
un segnale di ingresso linearmente crescente nel tempo (ram- 
pa). Pur notando che in condizioni di normale funzionamento 
usualmente si esclude la possibilita di un^accelerazione 
infinita (presente nell'istante di attacco di una rampa), 


[X 
E] 


Fig.7.32 - Applicazione di un segnale gradino. 


spesso si considera l'applicazione di un segnale linearmente 
crescente, come indice della prontezza del sistema a seguire 
rapide variazioni nel segnale d^ingresso. Inoltre e^ spesso 
utile questa considerazione (oltre necessariamente quella 
dell^ingresso-gradino) nella fase di agganciamento, in cui 
ad uno stato di ricerca di posizionamento iniziale nella 
sola distanza, segue la reazione del sistema per correggere 
l'eventuale velocita^ del bersaglio. 

Un segnale rampa V.t all'ingresso (v/p? ) comporta un 
segnale di uscita (nelle solite ipotesi): 


-2ut 
(7.112) e, C - 


il cui andamento e^ riportato in fig.7.33. 


Fig.7.33 - Applicazione di una rampa. 
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7.ll. Esempio di  dimensionamento di un sistema di insegui- 
mento automatico in distanza 


Un esempio numerico varra'/ a giustificare quanto detto 
e servira! a chiarire i criteri di dimensionamento di un si- 
stema di inseguimento automatico in distanza. 

Si suppone si abbiano degli impulsi radar dalla lun- 
ghezza pari a 75 m e inoltre si assumono le seguenti gran- 
dezze come dati di ingresso al progetto 


GL R3 T T 


da cui si ottiene: 


2T -—U 
(7.114) fp em] 
inoltre 
f£, 9 T, 2 39 Á& olt, 6. — lO mv 
i r a 
(7.115) 


V - 1100 m/sec 
max 


Si vuole in primo luogo calcolare il minimo valore di 
rapporto segnale-rumore s* per cui il sistema e'/ in grado di 
inseguire (condizione limite per l^inseguimento (v. p.537)). 

Assumendo che il "matching" dell'"early" e del "late" 
gate e delle costanti di tempo degli integratori siano 
dell'lZ si ha 


(7.116) — o ——— 2 lZ 


Poiche si ha (ricordando le normalizzazioni dei vari 
segnali di cui in figg.7.18 e 7.19): 
(7.117) 6^ z 8/2, - 0.0025 


applicando la (7.84) si trova 


(7.118) 2 wo £70.02 t £4" 0.0025 
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Facendo uso degli andamenti di figg.7.24 e 7.25 si puo^ 
trovare l^andamento della (7.118) in funzione di S/N. Tale 
andamento e^ riportato in fig.7.34. Il punto in cui tale 
curva interseca l^unita^ eilvalore dis(dB) cercato, al di 
Sotto del quale il sistema non e^ piu' in grado di insegui- 
re. Nell^esempio fatto tale valore e^ -9,5 dB. 

Si vuole ora ricavare il valore di ks sulla base del- 
l'errore di inseguimento ammesso, che nel caso in esame si 
assume pari a 5 m, conunvalore di s(dB)?20dB. Detto valore 
puo^ essere ricavato direttamente dagli andamenti di fig. 
7.31a). Infatti applicando la (7.108) ponendo 6H /k 5 m si 
ha 


S/dB 


-18 -5 [| 


Fig.7.34 - Determinazione del minimo S/N necessario per 
l^inseguimento. 


che diviso per 2(n*l) da^ l^ordinata di fig.7.31a). Il para- 
metro y che appare in tale figura vale nel caso in esame 25. 

Poiche^ 2D, /1 agotdesate (per un valore di s(dB)?20 dB) 
puo essere assunto( pari a 0,01, si ha dalla fig.7.31 che 
il valore di k, cercato e^ pari a 200. 

Occorre ora calcolare il valore di k, sulla base del 
tempo di memoria che si suppone di 3 secondi. Utilizzando 
il grafico di fig.7.31b) si ottiene ka74. 

Al fine di completare il dimensionamento del loop e^ 


(*) Dagli andamenti di fig.7.23 si ha Ca, .9s(dB)-20dB,n-1) 
da quelli di £fig.7.19 (N(o)^0.1), allora dalla (7.84) 
eae e €) v1.2, per cui la (7.84) da^ luogo alla 2D; /c: 
7.016. 


necessario ricavare il valore di (|, 0e B (v. fig.7.27). 
Dalle (7.89) si ha 


1 


e per ka e^ possibile ricavare 


"TEES Yk /k- siad M 


Conviene osservare che i valori k4 e k., sopra ottenuti 
sono compatibili con una larga dinamica di possibili movi- 
nenti di aerei. 


7.12. Inseguimento angolare 


I criteri base per la progettazione del sistema di in- 
seguimento angolare non si differenziano sostanzialmente da 
quelli esposti per l'inseguimento in distanza. 

Peraltro la prima cosa da ottimizzare sara/ la sensibi- 
lita^ del sistema all'errore angolare; fissato il diagramma 
di antenna il problema in oggetto si riconduce ad una ottima 
scelta dell'angolo 0, di "squint" (v. fig.7.2a). 

Il problema puo essere posto nei termini che seguono. 
Il ritorno radar e^ affetto dal guadagno di antenna e la va- 
riazione dei ritorni (in tensione) in punti angolari estremi 
(v. (7.1), (7.2)) (relativa al rumore di fondo) e^ data da 


.119 0 )*'K -» 
(7,119) 2AG( » K224A ee 


La massimizzazione della (7.119) corrisponde ad un ot- 
timo inseguimento angolare (i rumori relativi ai vari istan- 
ti dell'inseguimento sono indipendenti e quindi si sommano 
in potenza). 

Si supponga a titolo di esempio un diagramma di antenna 
due vie (in tensione) di tipo gaussiano 
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-2.8 vie 
(7.120) ev-G,e 


dove 

Y e^ l'angolo di osservazione relativo all^asse del fascio 
9g e^ la larghezza del fascio misurata fra i punti a 3 dB 

o 


e^ il guadagno massimo di antenna. 


Il rendere massimo il gradiente angolare corrisponde 
allora per la (7.119) a ricercare quel valore di 0, che ren- 
da massima la derivata della (7.120). Annullando quindi 1a 
derivata seconda della (7.120) si ha che il 0, ottimo che ne 
viene e^ dato dalla relazione: 3 


L 
7.121 Q8,» ———— 0, « 0.4 0 
itane: S^ 7E à 

In fig.7.35 sono riportati da [3] gli andamenti del se- 
gnale di errore in funzione della posizione angolare del 
bersaglio, determinata dall^angolo € tra l^asse di rotazione 
e la direzione del bersaglio per diversi valori dell^ango- 
lo 0,. Detti andamenti determinano anche la dinamica della 
caratteristica di rilevamento dell^errore angolare. 


4.36 
9.22 . 


Fi 
2 8.24 
p 
3j 8622 
u 

9.28 
« 
F. 
S 018 
o 

9.15 
F1 
OB 014 
2 
$ 512 
[2 
z 9.18 

8 

& 208 INCROCIO D'AN- 
o TENNA, dB 
€ 26 CI WENES C SpGR 
I le e 
O 8.804 , 1.95 
us i 
d 
« 
z 
[5] 
I"! 
uv 


8g — 
€ Q.1 Q.2 Q.3 Q.4 Q.5 Q.6 Q.? G.8 G.3 1.0 85 


Fig.7.35 - Andamento del segnale di errore angolare in fun- 
zione dell'^angolo € (v. fig.7.2). 
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All^angolo di "squint" (7.121) corrisponde un guadagno 
di antenna di circa due dB sotto al massimo. 

Converra^ osservare che pertanto la scelta del gradien- 
te massimo non e^ ottima dal punto di vista dell'inseguimen- 
to in distanza, infatti ad un certo errore corrisponde una 
massima uscita che pero non e^ associata ad un massimo 
segnale, in termini di sensibilita^ (guadagno di antenna). 

Allora il problema puo^ essere riesaminato nel senso di 
rendere massimo il prodotto (dG/d98,)-G(0,). Annullando 1a 
derivata di questa espressione, rico dando "1a (7.120), si ha 
allora ün nuovo angolo di "squint" da ritenere piu/ consi- 
gliabile rispetto a quello determinato dalla (7.121) 


(7.122) e. —- «0.30, 


NET. 
cui corrisponde un guadagno di antenna v1 dB sotto al picco. 

Converra^ ora analizzare la precisione del puntamento. 
Qualora l^asse di rotazione (linea di vista - boresight) 
coincida con lasse del bersaglio, i vari ritorni (v. fig. 
7.2b)) divengono tutti di pari ampiezza ed il puntamento ap- 
pare realizzato in modo perfetto. 

Questa situazione peraltro e^ da ritenersi ideale, in 
quanto esistono errori di tipo deterministico dovuti in spe- 
cial modo alla dinamica del bersaglio e di tipo aleatorio 
dovuti al rumore, alla fluttuazione del bersaglio, alla 
Scintillazione ed a cause interne al radar stesso. 

Mentre i primi possono essere analizzati alla stessa 
stregua degli analoghi errori del sistema di inseguimento in 
distanza, converra/ porre particolare attenzione ai secondi; 
verranno peraltro considerati solo gli errori derivanti da 
cause esterne all^apparato, mentre le metodologie per la va- 
lutazione degli errori derivanti da problemi realizzativi 
non si discostano da quelle gia^ piu^ volte discusse come 
anche nelle pagine che precedono. 


a) Influenza del rumore di fondo 


Per quanto concerne il rumore di fondo l'analisi dovra^ 
essere affrontata considerando che il segnale in ricezione, 
dopo demodulazione con opportuna scelta del riferimento di 
fase, e^ del tipo (v. eq. (7.1), (7.2)) 


(7.123) V,Kesenus, t t n(t) 


e, dato che l'informazione angolare viene estratta dividendo 
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la (7.123) per V.*K (in realta^ si ricordi che la divisione 
per V viene realizzata a cura dell^AGC) se ne deduce che il 
rumore e^ equivalente ad una fluttuazione angolare: 


2 
2 n (t) 
(7.124) 9. m^» or wmm 
Vi K' x 
T— B 


2 


dove e^ stato tenuto conto anche del numero di impulsi (e 

quindi di misure) nel tempo definito dalla larghezza di ban- 

da video B, propria del sistema di inseguimento angolare. 
Introducendo l^espressione di K (v. (7.2), (7.122)): 


zz —.. a. 

e 7) NN 
ricordando l^ottimo valore del rapporto segnale-rumore (de- 
terminato dall'energia del segnale in ricezione), la devia- 


zione standard connessa al contributo sull'errore angolare 
del rumore di fondo diviene: 


0, v 2 
» B 
Lr v ud 
2bE r 
AU PUUES 


dove a nel caso di fascio gaussiano e^ pari a^1.7. 

La (7.125) dovra^ essere confrontata con le (3.32) e 
(5.124). 

La riduzione del contributo del rumore di fondo potra^ 
essere ottenuta quindi diminuendo 0, (ossia aumentando l^a- 
rea dell^antenna e/o la frequenza al trasmissione) e aumen- 
tando la frequenza di ripetizione. 


K ite - 


(7.125) 


b) Influenza della fluttuazione del bersaglio 


E^ stato gia notato che la cross-section di un bersa- 
lio puo^ essere modellata come variabile aleatoria (v. 
(2.1) e (2.2)), la sua fluttuazione e^ legata ai movimenti 
del bersaglio nella sua traiettoria ed alle vibrazioni, ha 
origine quindi da cause meccaniche e pertanto ha componenti 
solo di bassa frequenza. 

L'esperienza mostra che al limite questa fluttuazione 
puo^ essere nodellata completamente da un andamento del tipo 
della (7.7) (considerando il bersaglio modellato da un 
insieme di piccoli riflettori) e quindi la potenza legata ai 
ritorni dal bersaglio diviene 
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(7.126) P -n B 


con ovvio significato dei simboli. 

La densita^ di potenza connessa al fenomeno fluttuazio- 
ne intorno alla frequenza di scansione conica e^ data allora 
(v. (7.7) per f92?B.) 


2: 2 5 
rd 9a y c mr 

f f 

Ss S 


cui corrisponde nella banda B del sistema di inseguimento un 
contributo di potenza 


(7.128) PQ-onstB e 


2 
Ei 
Ripetendo ora le considerazioni relative al rumore di 
fondo, considerando la fluttuazione un termine analogo a 
n(t) di (7.123), osservando,che nella (7.124) a n (t)?corri- 
sponde ora P e che V,^/2-P,, la deviazione standard 
determinata dalla fluttuazione del bersaglio diviene: 


6,7 B.-B 
(7.129) "ECCE EON IC 
Ta 


Nella valutazione di 9e ovviamente non si e^ tenuto 
conto del numero delle misure £,/B, in quanto l'effetto 
della banda del sistema di inseguimento sulle fluttuazioni 
del bersaglio e^ tenuto in conto nella (7.128). 

Dalla (7.129) se ne deduce che f, deve essere scelta la 
piu^ elevata possibile, tenendo conto delle difficolta^ rea- 
lizzative. Naturalmente f, e^ teoricamente limitata dalla 
portata radar, infatti il fascio di antenna non si deve es- 
sere mosso sensibilmente durante il tempo di andata e ritor- 
no dell^eco radar. 


c) Influenza della scintillazione (glint) 


Considerando a titolo di esempio un aereo visto fron- 
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talmente, in esso sara^ possibile generalmente individuare 
almeno tre contributi rilevanti, il corpo centrale e due 
punti laterali in corrispondenza dei reattori. 

L^eco di ritorno e^ determinata dalla composizione vet- 
toriale dei singoli ritorni corrispondenti ai punti di cui 
Sopra. Bastera/ un minimo movimento perche^ la relazione di 
fase e quindi la composizione cambi completamente, infatti a 
variazioni di distanza di mezza lunghezza d^onda corrisponde 
ad esempio una variazione di fase di 1809. Alla composizione 
di questi tre vettori e^ possibile far corrispondere un uni- 
co contributo come se fosse dovuto ad un unico riflettore 
posizionato in un "punto equivalente" opportuno (determinato 
dalla fase risultante), che l'esperienza insegna normalmente 
essere contenuto entro le dimensioni totali dell^aereo, ma 
puo. trovarsi anche al di fuori di queste. 

A causa dei movimenti dell^aereo e^ possibile ritenere 
pertanto la posizione del "punto equivalente" come una va- 
riabile aleatoria gaussiana, con valore medio posizionato 
sul centro dell'aereo e deviazione standard legata alla di- 
mensione trasversale massima dell'aereo L, 


(7.130) oO -K.L dove K -O0.3 * 0.8 
z g I g 

Dato il fatto che la scintillazione deriva dai movimen- 
ti dell^aereo, la sua larghezza di banda e^ dello stesso or- 
dine di grandezza di quella inerente la fluttuazione del 
bersaglio, pertanto anche in questo caso la riduzione dei- 
l'effetto che ne consegue puo^ essere ottenuta aumentando la 
frequenza di scansione conica ed operando con agilita^ di 
frequenza. 

Converra^ osservare che la 95 riportata in termini an- 
golari e^ data da 


(7.131) 6. "Kw 


dove R e^ la distanza bersaglio-radar, pertanto la fluttua- 
zione angolare diminuira^ al crescere della distanza. 


d) Influenza dell'ambiente (multipath) 


Un primo errore dovuto agli effetti della propagazione 
e^ dato dalla rifrazione atmosferica che pero diviene si- 
gnificativo solo per distanze superiori a qualche decina di 
chilometri. Pertanto questo tipo di errore potra^ non essere 
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preso in considerazione nella applicazione in oggetto. 

Un errore molto piu/ importante e^ quello dovuto al 
"multipath", gia^ discusso nel cep.l. 

Qualora la quota (h,. ) del bersaglio sia molto bassa one 
fig.1.25) relativamente lla distanza radar, l^/antenna e^ 
praticamente puntata sull^orizzonte ed il guadagno a piccoli 
angoli di "grazing" e^ all'incirca il guadagno massimo anche 
sul segnale riflesso. In questo caso peraltro anche il coef- 
ficiente di riflessione approssima l^unita^ specie in appli- 
cazioni marine (v. fig.1.27). 

Allora un modello valido per schematizzare il fenomeno 
in oggetto e^ ritenere presenti iue punti riflettenti a di- 
stanza 2 h, (T e T^ di fig.1.28) e quindi e^ possibile riap- 
plicare le considerazioni proprie della scintillazione. 

Ne viene pertanto che il tutto equivale ad un punto e- 
quivalente che fluttua tra il bersaglio e la sua immagine. 

Allora alla (7.130) corrispcndera^ ora 


(7.132) 9a 7 Fg 2t 


dove c, e^ il valore quadratico medio della posizione del 
punto equivalente, che in media verra^ a trovarsi alla quota 
zero. 

L^errore angolare che ne risulta puo^ essere descritto 
dividendo la (7.132) per la distanza radar (v. (7.131)): 


E n 
(7.133) 9 id Bi m 


Converra^ osservare dalla (7.133) che la misura della 
quota diviene molto difficile; pesraltro sono in studio tec- 
niche di separazione dei contributi dovuti al bersaglio ed 
alla sua immagine valutando lo scostamento doppler (v. p.89) 
e anche nuovi sistemi con array (cui si fara/ riferimento) 
che, con metodologie di super-risoluzione, consentono la se- 
parazione delle varie direzioni di arrivo dei campi elettro- 
magnetici. 

Peraltro, senza ricorrere & particolari soluzioni, e^ 
possibile ritenere, per una prima valutazione, che la quota 
del bersaglio diviene imprecisa quando l^angolo di vista 
diviene inferiore a 06, (larghezze del fascio a 3 dB). 

Il problema fowmio e^ complicato dalla presenza dei ri- 
torni della superficie sotto il Lbersaglio ossia dal clutter; 
opportune tecniche di cancellazione potranno ridurne l^ef- 
fetto sull'inseguimento. 
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Fig.7.36 - Composizione degli errori angolari di inseguimen- 
to. 


Gli errori (7.125), (7.128), (7.131) e (7.133) si som- 
mano quadraticamente e si arriva ad un valore globale (o,) 
come schematicamente riportato in fig.7.36 in funzione della 
distanza di osservazione. In fig.7.36 e^ anche riportato 
con g, un ipotetico errore determinato dalla realizzazione. 
L^errore risultante 9. di puntamento avra^ usualmente un 
minimo a distanze intermedie ; crescera^ poi a causa del 
rumore di fondo (in realta^ diminuisce l'energia del segnale 
di ritorno (ric. eq. radar)). 


7.13. Tecnica monopulse 


Dalla analisi del sistema a scansione conica e^ possi- 
bile osservare: 


- l'antenna viene puntata "squinted" rispetto al bersa- 
glio (1^asse del bersaglio in inseguimento coincide con 
lasse di rotazione) che si vuole inseguire e quindi se ne 
deduce una perdita di sensibilita^ dell^ordine di 1 o 2 dB, 
cui segue una perdita in portata dell'ordine del 202; 

- l'elaborazione dei segnali necessita almeno un giro 
completo dell^antenna al fine di estrarre l'informazione an- 
golare, cio^ corrisponde ad una cattiva utilizzazione del- 
l^informazione. 
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Ne viene che la precisione di puntamento e^ affetta in 
particolare dalla fluttuazione del bersaglio. 

L'effetto della fluttuazione puo/ essere ridotto con 
l^uso della tecnica "monopulse", questa tecnica puo^ per- 
mettere anche l'impiego di antenne puntate sul bersaglio e 
quindi di conseguenza porta ad un recupero della portata ra- 
dar. 

Nel seguito questa tecnica viene proposta nelle sue li- 
nee essenziali, mentre una analisi dettagliata puo^ essere 
effettuata secondo metodologie analoghe a quelle di cui nei 
paragrafi che precedono. 

Il problema delle fluttuazioni di ampiezza da impulso a 
impulso puo^ essere reso insignificante, se si dispone con- 
temporaneamente di piu' lobi in fase di ricezione, ad es. 
quattro per avvertire gli errori in elevazione ed azimutali. 
Allora le uscite dai singoli ricevitori posti sui singoli 
lobi, possono essere  comparate  simultaneamente, dando 
l'indicazione degli errori angolari impulso per impulso (mo- 
nopulse), cosi da eliminare ogni effetto della fluttuazione 
tra un ritorno ed il successivo. 

I quattro lobi hanno gli assi centrali spostati rispet- 
to all'asse mediano dell'intero sistema, costituendo prati- 
camente quattro posizioni contemporanee del sistema di scan- 
sione conica (naturalmente i quattro fasci potranno essere 
realizzati con un^unica antenna). I quattro segnali dai 
quattro lobi potranno essere combinati in radio frequenza 
per modo da fornire tre segnali, come indicato, secondo una 
possibile soluzione, in fig.7.37. 

Dalle informazioni dei canali ^g e ^4 e^ possibile de- 
sumere in qualche modo se il bersaglio si trova in alto o in 
basso, a destra o a sinistra. 

In realta^ esistono due tecniche di monopulse, la prima 
a comparazione di ampiezza, la seconda a comparazione di fa- 
se. 


LOBO SUP. SIN. Ag "lA*BI-IC^D) 


SEGN. DIF. ELEV. 


IzASBSCSD 
SEGN. SOMMA 


AA T IA*CI-IB4D) 
SEGN. DIFF. AZIM. 


LOBO SUP. DESTRO 
LOBO INF. SIN. 


LOBO INF. DESTRO 


Fig.7.37 - Combinazione dei segnali per un monopulse. 
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Nel seguito per semplicita/ converra/ riferirsi alla 
schematizzazione di due soli fasci di antenna (pensando ad 
es. ad un inseguimento solo su un piano verticale); allora 
per il monopulse di ampiezza la situazione si presenta come 
schematizzato in fig.7.38. Due sorgenti molto vicine S, ed 
Sj costituiscono l^antenna; i relativi diagrammi di radia- 
zluon sono come in fig.7.38. Per una direzione di osserva- 
zione del bersaglio T che forma un angolo € con l^asse del- 
l^antenna, le ampiezze relative a S, e S9 sono rispettiva- 
mente proporzionali ai guadagni a e b. La differenza a-b e^ 
una funzione dispari di € e per questioni di normalizzazione 
(indipendenza dalla distanza, cross-section...) l'indicazio- 
ne dell'errore angolare puo essere desunta dividendo a-b 
per atb. 

Ne viene pertanto, con ovvio significato di simboli, 
che la grandezza: 


^ 
(7.134) I" mE 


- 


e^ una funzione dell'errore angolare e puo^ essere valutata 
al fine di ottenere il puntamento dell^antenna. 


Fig.7.38 - Schematizzazione del monopulse di ampiezza. 


Converra^ notare che le varie grandezze di cui in 
(7.134) sono grandezze vettoriali, per tener conto degli 
sfasamenti possibili fra i vari fasci. In realta^ questo non 
e^ il caso del monopulse di ampiezza mentre diviene signi- 
ficativo in quello di fase, come schematizzato in fig. 7.39. 

In questo caso le due sorgenti sono dislocate a distan- 
za d e gli assi geometrici delle antenne sono paralleli; i 
due ritorni per un bersaglio a notevole distanza pur essendo 
quindi di pari ampiezza Cla|2]5b, sono sfasati di 


(7.135) $ - 2n i senec 
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Fig.7.39 - Schematizzazione del monopulse di fase. 


La (7.134) diviene allora: 
^ , $ ; d 
(7.136) $-——. 7d Pod send) 


che e^ una funzione dispari di € ; per angoli piccoli la 
(7.136) e^ funzione lineare di €. 

La relazione (7.134) quindi sia nel caso di monopulse 
di ampiezza che fase puo' essere assunta come base per la 
valutazione dell^errore angolare. 

Riferendosi alla schematizzazione di fig.7.40 converra^ 
d^altra parte considerare il prodotto scalare (che puo es- 
sere realizzato molto semplicemente tramite un discriminato- 
re di fase, che conservi anche l^informazione di ampiezza): 


(7.137) AI |A 


* [2| cos o 


Nel caso di monopulse di ampiezza, 9? sara^ all'incirca 
nullo e i due vettori ^ e X o sono in fase o in opposizione 
di fase ed il prodotto scalare fornisce ancora l'errore di 
puntamento (ovviamente se normalizzato a | z| ) 

Peraltro anche se 6$ non e^ nullo, il prodotto (7.137) 
si annulla per |a|-|b| quando o -90? (v. fig.7.40). 

Ne viene allora che in ogni caso nel monopulse di am- 
piezza il puntamento viene realizzato quando si annulla A*L. 

Nel caso della comparazione di fase dovrebbe essere 
la|-|]|b| e quindi cosce-0 sempre. Con opportuni sfasamenti 
(vedi j di eq.(7.136)), converra^ riallineare (in radio fre- 
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quenza) il vettore A e ilZ, cosi^ che si torni a ritenere 
il prodotto scalare (7.137) in ogni caso significativo al 
fine della valutazione dell'errore di puntamento. 


Fig.7.40 - Rappresentazione vettoriale per la valutazione 
degli errori angolari. 


Limitandosi al monopulse di ampiezza dalle considera- 
zioni di cui sopra nasce lo schema a blocchi di fig.7.41. I 
segnali X, ^g e ^, sono convertiti a media frequenza tramite 
un oscillatore locale (0.L.) in modo da mantenere le fasi 
relative. L^uscita dal sistema AGC (operante sul canale som- 
ma cosi^ da eftettuare direttamente la normalizzazione della 
(7.137) per Iz | ) va al sistema di inseguimento in distanza 
che provvede a fornire il "gate" per la selezione in distan- 
za agli stessi circuiti di AGC. Il video selezionato dal 
"gate" rende operativi i circuiti di AGC generando una ten- 
sione di controllo non solo per l'amplificatore IF del cana- 
le somma, ma anche per gli altri due amplificatori che, ope- 
rando a catena aperta, devono avere identica caratteristica 
di controllo nei limiti degli errori ammissibili. 

La funzione dell^AGC e^ quindi (per come detto) quella 
di mantenere costante la caratteristica degli errori angola- 
ri (volt per grado di errore) al variare dell'ampiezza del 
segnale sia per la distanza che per le dimensioni del bersa- 
glio su cui si opera. Infatti avvicinandosi, ad esempio, il 
bersaglio, crescono sia X che ^& e LN in modo proporzio- 
nalmente eguale; il sistema di AGC allora riporta X ad un 
valore costante, dando la stessa variazione di guadagno sia 
sul canale somma che sui canali differenza, e quindi elimina 
l'aumento su À, e su BA? Il segnale somma diviene anche i1 
segnale di riferimento per i discriminatori di fase che ope- 
rano sui segnali disponibili dagli amplificatori IF dei ca- 
nali differenza. 

I discriminatori di fase realizzano il prodotto scalare 
fra EX e Ag ( 0o E Se tutto e^ bene aggiustato la fase 
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relativa fra An (o AA) e EI e^ nulla o 180? cosi^ che 1o 
Scopo dei discriminatori di fase e^ quello di fornire l'er- 
rore di elevazione (o azimutale), dando anche il segno della 
direzione degli errori. 


ERRORE IN ELEV. 


GATE 


RILEVAT. 


EIS CIRC. ed 


(x) ERRORE IN AZIM. 
DISCRIM. 


DI FASE 


AL SIST. INSEGUIM. 
IN DISTANZA 


n 
T 
U 


Fig.7.41 - Schema a blocchi di un sistema monopulse. 


In altre parole l^uscita dai discriminatori di fase e^ 
un video bipolare, ossia un video con ampiezza proporzionale 
all'errore angolare e con polarita^ corrispondente alla di- 
rezione degli errori. 

Ovviamente i segnali video cosi^ estratti vengono man- 
dati a due "boxcar", che mantengono il contenuto di picco 
tra un impulso ed il successivo, realizzando di fatto un am- 
plificazione degli errori, che dopo un filtraggio e succes- 
siva amplificazione, potranno andare a correggere la posi- 
zione dell^antenna. 

Proporzionando convenientemente la banda dell^AGC si 
riesce anche a correggere le fluttuazioni del bersaglio che 
in ogni caso hanno influenza sulla caratteristica e non sul- 
l'errore. 

Naturalmente la scintillazione e l^influenza dell^am- 
biente rimangono ed in particolare l'effetto del multipath 
sull'errore di puntamento puo essere studiato considerando 
anche i ritorni determinati dall'eco riflessa. 

In altre parole l^eco di ritorno e^ costituita dall^eco 
diretta, da quella riflessa e da quella doppiamente riflessa 
ed in Ag, A, e XZ di cui nella (7.137) va inserita la somma 
(pesata dai coefficienti di riflessione (v. fig.1.27) e dai 
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guadagni d^antenna) dei vari echi. 

L^errore che ne viene in un caso particolare per una 
riflessione speculare su una superficie marina e^ riportato 
a tratteggio in fig.7.42 da [15], dove e^ proposta una solu- 
zione con metodologia di super-risoluzione che consente una 
riduzione dell^errore come riportato a tratto continuo nella 
stessa figura. 

Ad una diversa tecnica per ridurre le problematiche in 
questione e^ fatto cenno in [16], mentre soluzioni con 


"array" verranno descritte nel seguito. 
2g ha-10 m 
ds (mrad - 

15 8,780 fe 

|a k " 0,740 mrad 
j , f -10GHz 

S t 3 i E T 

Ae. ATTE. 


1895 3385 :8as 3m) 


Fig.7.42 - Errori in elevazione da multipath 
DILE inseguimento con tecnica convenzionale 
inseguimento applicando metodologie di 
super risoluzione (MLE) [15] 


7.14. Sistemi di aggancio ed inseguimento di fase e frequen- 
za 


Nello schema a blocchi di fig.7.3 e^ stato messo in e- 
videnza anche il sistema di aggancio in frequenza (Automatic 
- Frequency - Control: AFC). D^altra parte la problematica 
dei sistemi di aggancio in frequenza e di quelli in fase 
(Phase - Locked - Loop: PLL o Automatic - Phase - Control: 
APC) e^ ben piu' vasta e converra^ rivederla, nelle pagine 
che seguono, nella sua generalita^. 

Sono ben note infatti le applicazioni dei sistemi cita- 
ti nelle telecomunicazioni ordinarie, in telemetria, nei si- 
stemi di controllo dei tempi e frequenza, nella misurazione 
delle distanze e nei sistemi di strumentazione oltre che nei 
radar, cui piu volte si e^ fatto riferimento. 

In particolare converra^ citare i problemi che possono 
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essere risolti con tale tecnica come la sincronizzazione e 
l'aggancio delle portanti, la demodulazione coerente di se- 
gnali analogici e digitali e la sintesi delle frequenze. 
Nelle pagine che seguono verra/ fatto prima cenno a dette 
tematiche e poi verra^ affrontato in generale il problema 
della sintesi ed analisi. 

Converra^ notare che l^avvento della tecnologia dei 
"circuiti integrati,pur influenzando notevolmente il progetto 
di'sistema di molti apparati per telecomunicazioni, poco ha 
influenzato la filosofia dei PLL, espandendone peraltro 
l'applicabilita^ nel settore digitale. 


a) Applicazioni dei PLL: aggancio di portanti 


In ogni applicazione concernente le telecomunicazioni, 
come ovviamente anche nei radar coerenti, e^ necessario ri- 
costruire una portante di riferimento analizzando il segnale 
all'ingresso del ricevitore, che conterra^ l^informazione 
contaminata in qualche modo dal rumore del canale di tra- 
smissione. 

Allora appaiono possibili almeno tre metodi: 


a) aggancio ed inseguimento della frequenza istantanea 
e della fase della portante (per ipotesi presente e quindi 
contenuta nello spettro del segnale ricevuto); 

b) aggancio ed inseguimento della frequenza istantanea 
e della fase della portante dallo spettro del segnale in ri- 
cezione realizzato a soppressione di portante; 

c) metodo misto. 


' Il primo metodo puo^ essere reso operativo, realizzando 
un filtro a banda strettissima che si posizioni automatica- 
mente ed insegua la frequenza della portante, cio^ puo^ es- 
sere realizzato con un PLL. Converra^ allora pensare alla 
configurazione base del PLL come riportato in fig.7.43. 


FILTRO 


x(t) 


e(t) 
r(t) 


Fig.7.43 - Schematizzazione di base di un PLL. 
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Si tratta sostanzialmente di un sistema reazionato a 
loop-chiuso in cui un segnale di riferimento r(t) cerchera^ 
di agganciare ed inseguire la componente del segnale utile 
S(t) insita nel segnale ricevuto x(t)-s(t)tn(t). 

La funzione additiva n(t) rappresenta un rumore che si 
aggiunge nel canale ad s(t) onde costituire il segnale di 
ingresso; e(t) rappresenta un possibile segnale di acqui- 
sizione. 

In generale si avra^: 


(7.138) s(t) » A(t)senó(t) 
e analogamente 
(7.139) r(t) - Bcosó(t) 


L'^ampiezza A(t) puo essere usata per caratterizzare 
ogni tipo di modulazione di ampiezza sia digitale che ana- 
logica, mentre la funzione $(t) potra^ individuare una modu- 
lazione d^angolo sia di frequenza (FM) che di fase (PM). 

Il loop, di fase di fig.7.43 ha lo scopo di realizzare 
in r(t) con $(t) 1a stima di $(t) di s(t) contenuta in x(t), 
il problema in oggetto si riduce quindi ad un problema di 
stima. E 

Ogni errore di fase ossia $(t)-$(t)-s(t), tra x(t) e 
r(t), e^ convertito dal filtro in una tensione di correzione 
che cambia la frequenza istantanea e la fase del segnale di 
riferimento onde inseguire il segnale di ingresso. In real- 
ta^, in assenza del rumore n(t), il prodotto 


(7.140) x(t)-r(t)-s(t)-r(t) - 


- AC) P(sen[é(t)-6(t) Jésen[6(£)49(6)]) 


realizza p di discriminazione di fase, ipotizzan- 
. do trascurabile il termine che contiene la somma delle fasi. 
Cio^ puo^ essere visto molto semplicemente pensando 6$(t)- 


Uu t*e (t) dove UM e^ una pulsazione scelta nella banda di 


S(t), in particolare potra trattarsi della pulsazione me- 
dia. Allora l'ultimo termine contenuto nella (7.140) potra^ 
essere eliminato con un semplice filtraggio. D^altro canto 
per una stima sufficientemente buona, 6(t)-4(t) (errore di 
fase) sara/ piccolo per cui il seno dell^angolo puo^ essere 
confuso con l^angolo stesso e la risposta del moltiplicatore 
diviene: 


AR B 


(7.141) s(t)-r(t)e 2527 [8(t)-6(t)] 


571 


cosicche^ il "loop" di fig.7.43 diviene un "loop" di fasi 
con reazione negativa e, nella ipotesi di validita^ della 
(7.141), la relativa progettazione si riduce alla progetta- 
zione classica della teoria della controreazione. Esso puo^ 
essere realizzato con i tre blocchi (v. fig.7.43): 


a) un oscillatore controllato in tensione [Voltage 
Controlled Oscillator (VCO)]; 

b) un moltiplicatore o rivelatore o discriminatore di 
fase; 

c) un filtro di anello o "loop". 

Il "loop" e^ progettato in modo tale che quando l^erro- 
re di fase medio e^ costante (ed in particolare potra^ esse- 
re nullo) il "loop" e^ agganciato (locked) in fase. 

Quando avviene una variazione nella fase del segnale o- 
riginario allora nasce un errore, che agendo all'ingresso 
del VCO, ne cambia fase (e/o frequenza) in modo da mantenere 
il "lock". 

Nella piu semplice applicazione l^ingresso puo^ essere 
costituito da un tono sinusoidale: 


(7.142) s(t) 7 À sen[ot-0(t)] 


e 0(t) potra^ ritenere l'eventuale modulazione di fase e/o 
frequenza allora $(t) potra^ essere riscritta: 


(7.143) $(t) » ot * Ó(t) 


se Ó(t) sara^ la stima di O(t). 

Converra^ osservare che il termine A(t)B/2 (v. (7.141)) 
corrisponde ad un termine di guadagno nel discriminatore di 
fase che potra essere reso costante o limitando l'ingresso 
al mixer o ponendo un attenuatore variabile all'ingresso del 
PLL controllato dall^ampiezza stessa (realizzando, in altri 
termini, un loop a controllo di guadagno: AGC). 


b) Inseguimento di un segnale a portante soppressa 
(AMPS) 


Molte applicazioni richiedono, per ben note esigenze, 
una trasmissione a portante soppressa, che pero dovra^ es- 
sere in qualche modo ricostruita in ricezione. 

Il segnale modulante sia g(t) allora il segnale in in- 
gresso al ricevitore, trascurando ogni termine di rumore 
(cui sara^ dato spazio nel seguito), sara^ quindi (ricordan- 
do i principi della modulazione di ampiezza a portante sop- 
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pressa AMPS): 
(7.144) s(t) -» A*g(t)cos(u tt ) 

Qualora g(t) fosse costituita da una sola sinusoide 
(cio per semplicita^, senza ledere la generalita^ del di- 
Scorso) ad esempio 
(7.145) g(t) » A Cos (ot-tó,) 
allora la (7.144) diviene 


(7.146) s(t) -» A*À cos(otté)cos(u t*ó ) - 


A*A 
2 ? (cos [(u,-u) t£($ 7$, ) cos [ (o Fu) tF$ à ] 


infatti lo spettro del segnale e^ costituito da due righe 
intorno alla portante a frequenza f 20/2" ; che e^ sop- 
pressa. 

Realizzando lo schema di fig.7.44 e^ possibile aggan- 
ciare la frequenza fo Al fine di giustificare questo fatto 
da un punto di vista qualitativo  converra^ supporre che il 
sistema sia gia/ agganciato in frequenza, ossia il VCO o- 
scilli ad una frequenza pari a fj(uo,-7u ). 

La componente in bassa frequenza all^uscita del mixer 
superiore di fig.7.44 diviene allora: 


(7.157) a(t) - ciuis ob Aci rne Lat eu 
mentre per il mixer inferiore: 
A*A *B 
(7.158) b(t) » —;?—l(sen[ut*(6,-6,*6, ) ]Fsen[ut-*6 9, -6,1) 
Realizzando il prodotto delle (7.157) e (7.158) e pren- 


dendo ancora la componente a bassa frequenza si ottiene 


(A-A. *B)? 


(7.159) c(t) - —3— sen[2(6,-6.)] 
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x(t)-.s(t) 


Fig.7.44 - Schematizzazione di un loop per aggancio di un 
segnale AMPS. 


La (7.159) dimostra che, una volta tolto il termine 
relativo all^ampiezza [limitando il segnale in ingresso al 
sistema o con un loop di AGC come gia^ indicato], si e^ rea- 
lizzata una discriminazione di fase utile a realizzare l'in- 
seguimento e quindi anche l'aggancio del VCO sulla sola por- 
tante del segnale di ingresso, infatti si notera' come sia 
sparito il termine di fase relativo alla modulante (7.145). 


c) Demodulazione coerente di segnali analogici 


Con appropriata scelta dei parametri del loop e^ possi- 
bile estrarre con un PLL modulazioni di fase (PM) e frequen- 
za (FM) dall'uscita del discriminatore di fase (v. A di fig. 
7.45a), o anche dall^uscita B del filtro del PLL. 
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FILTRO 


IN 


SEGN. AM O PER AGC O 
PER INDICAZIONE AGGANCIO 


b) 


Fig.7.45a) - Demodulazione FM o PM mediante PLL 
b) - Demodulazione di ampiezza coerente 


La demodulazione di ampiezza puo^ essere realizzata 
utilizzando un rivelatore di ampiezza coerente pilotato dal 
VCO come indicato in fig.7.45b). Questo circuito fornisce 
anche una uscita per un eventuale loop di AGC ed una indica- 
zione dell^avvenuto aggancio. 


7.15. Cenni su valutazioni comparative fra varie tecniche di 
demodulazione 


Al fine di puntualizzare i vantaggi di un AFC e/o un 
PLL converra/ ora fare dei richiami sulle varie tecniche di 
modulazione e demodulazione. 

Sia dato un segnale s(t) la cui densita^ spettrale 
sia v(W/Hz) e la cui larghezza di banda sia B(Hz). La poten- 
Za connessa con detto segnale sara^ 


(7.160) S - vB (watt) 


Ipotizzato un certo canale con capacita^ trasmissiva o 
portata R. (bit/sec), allora si ha: 


(7.161) X^ — (joule/bit) 
c 


Ricordando la formula della capacita^ di canale 
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(7.162) C - i log, Tt 2 (bit/campione) 


ed il ritmo massimo di trasmissione delle informazioni 2B 
(campioni/sec) (ric. teor. del campionamento) si ha 


- S. : 
(7.163) R. - Blog,(l Tt 1 (bit/sec) 


dove con N si e^ intesa la potenza connessa al rumore. Si e^ 
fatto riferimento chiaramente ad un canale analogico defini- 
to da un rumore aggiunto al segnale s(t). 

Detta n(W/Hz) la densita^ spettrale del rumore si ha 


(7.164) N - n8 


la (7.163) diviene: 
- RU 
(7.165) R, * Blog,(1 D) 


ipotizzando pari banda sul segnale e sul rumore. In molte 
situazioni pratiche e^ possibile scrivere (v. p.33): 


n 2 KT - 1,37 10723 4 


(watt /Hz) 
dove K e^ la costante di Boltzman e T la temperatura asso- 
luta. 

Dalla (7.161) e (7.165) si ha 


(7.166) PT cu 


R. "Isg CH 78) 2 n$(v/n) Gesiaftia) 


che rappresenta il numero di joule richiesti per trasmettere 
un bit di informazione. Questo numero e^ legato direttamente 
alla entita^ del rumore che caratterizza il canale oltre che 
alla funzione 6$ (.) crescente col rapporto segnale-rumore. 
Questa funzione e^ riportata in fig.7.46 da cui e^ possibile 
osservare che per trasmettere l bit di informazione l^ener- 
gia richiesta e^ 100 volte maggiore quando il rapporto S/N 
e^ 30 dB rispetto a quando e^ 0 dB. Allora ci si pone la do- 
manda del perche nei sistemi convenzionali di comunicazioni 
si lavori con 30-460 dB di S/N. 
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Fig.7.46 - Energia normalizzata richiesta per trasmettere un 
bit di informazione in un canale rumoroso. 


Vi sono alcuni motivi di tipo tecnico per cui i sistemi 
di comunicazioni elettriche difficilmente si avvicinano ai 
sistemi ideali. Innanzi tutto i vari sistemi di modulazione 
difficilmente fanno un uso efficiente della larghezza di 
banda nel ridurre la densita^ di potenza. Inoltre problemi 
di non ottimo adattamento (tra le caratteristiche del segna- 
le e del canale) e di ridondanza (di certo utile per l'affi- 
dabilita^ ed accuratezza del messaggio) contribuiscono alla 
non ottima utilizzazione della capacita" di canale. 

In realta^ l^obiettivo della progettazione ottima di un 
sistema di comunicazione e^ soprattutto quello di soddisfare 
determinate esigenze con minimo costo. Nel maggior numero 
dei sistemi progettati negli anni passati il costo della 
potenza non era di certo uno dei principali costi di si- 
stema. Tuttavia quando la potenza diviene una parte impor- 
tante del costo totale del sistema di comunicazione, il pro- 
gettista tendera^ ad operare con sistemi a banda larga con 
convenienti tecniche di modulazione. Per certo questo e^ il 
caso della trasmissione via satellite. Converra^ ora per 
rendere piu^ quantitativo il discorso fare un paragone fra 
alcuni tipi di modulazioni in particolare converra^ riferir- 
si a modulazione di ampiezza a banda laterale unica (SSB) e 
a modulazione di frequenza (FM) con demodulazione ordinaria 
O con reazione arrivando ad un loop ad aggancio di frequenza 
o fase (AFC o PLL). 

La situazione dei vari spettri e^ riportata in fig.7.47 
schematizzando il segnale di ingresso con una sola sinusoide 
al limite della banda base b. 
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Fig.7.47 - Larghezze spettrali in RF connesse a vari tipi di 
modulazioni. 


Allora il canale deve essere trattato insieme ai pro- 
cessi di mo-demodulazione come schematizzato in fig.7.48. 
Infatti, volendo trasmettere una informazione s(t) la cui 
banda base sia b e volendo richiedere un certo rapporto S/N 
in ricezione il sistema complessivamente dovra/ avere un 
ritmo di trasmissione 


S 
(7.167) R. * b log,(l * 3) (bit/sec) 


D^altro canto il processo di modulazione potra consen- 
tire una potenza in radiofrequenza (RF) eB. , con rapporto 
segnale a rumore p/m diverso da v/n (si e^ ipotizzato pari 
rumore prima e dopo demodulazione,la banda occupata dal se- 
gnale dopo modulazione sia Be )- Allora ha senso rapportare 
la potenza trasmessa al ritmo informativo necessario: 


b t bey o ib o/n . , 
bisce R. ^ b logy(0V/m) ^ b log,(1V/m) (joule/bit) 
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che costituisce la generalizzazione della (7.166). 

Nel caso della SSB la banda richiesta in RF e^ la stes- 
sa di quella in banda base (B,.7b) ed il rapporto densita^ 
spettrale del segnale al rumore prima e dopo del demodula- 
tore si identificano (ipotizzando ancora assenza di rumore 
del processo di demodulazione); chiaramente i livelli di ru- 
more e di segnale sono riferiti in un punto del canale ad 
es. all'ingresso del demodulatore: 


E yes 
(7.169) des 


l 1e y 
—— 


CANALE 7] 0 


Fig.7.48 - Processo di trasmissione con modulazione. 


Allora la (7.168) si identifica con la (7.166) e puo^ 
essere normalizzata al valore ottimo (minimo) (v. fig.7.46), 
considerando praticamente l'efficienza del processo di modu- 
lazione: P5, 


v 


R 
Pod VESTIUM. NSNATST dq 
Aree Yss 7 0.693n ^ log, (107) 0.693 


Poiche^ in ricezione sono desiderati per comunicazioni 
video o audio rapporti S/N-v/n da 40 a 60 dB si ha facilmen- 
te dalla (7.170) (v. anche fig.7.46) che si e^ in presenza 
di sistemi centinaia e migliaia di volte meno efficienti del 
sistema ideale. Il principale vantaggio del SSB e* nella e- 
conomicita^ di banda. 

Considerando un sistema FM il segnale in banda base 
cosout diviene dopo modulazione: 


(7.171) s(t) -» cos(u tHcosut) 


che, come e^ ben noto, puo essere riscritto in termini di 
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un numero infinito di sinusoidi [22]: 
(7.172) s(t)» ) J,QD cos[(o mo)t] 
n--o 


dove J. (M) e^ la funzione di Bessel di ordine n ed argomento 
M. Per M-2 si ha uno spettro del tipo di quello riportato in 
fig. 7.47. Si ricordera^ anche che per |n|»M*1, JaOD e^ 
molto piccola ed e^ possibile trascurare le relative compo- 
nenti, cosi che per una prima analisi si puo/ ritenere va- 
lida per la banda RF la relazione (regola di Carson): 


(7.173) EC 2(Mtl)*b 


La (7.173) puo* essere giustificata da un punto di vi- 
sta intuitivo esaminando la minima e massima frequenza: 


f 
max 


5 atn 


d f T Mf 
(7.174) dc (2, t*Meosot) - 0 M»senut s 


[i] 
Fh 


—- Mf 
o 
che corrisponde ad una larghezza di banda 2Mf ossia, per f 
all'estremo di banda, 2Mb. A questa banda bisognera^ aggiun- 
gere anche 1a larghezza di banda che e^ possibile per ogni 
valore anche minimo di M, infatti per M0 la (7.171) puo^ 
essere rivista come modulazione di ampiezza (confondendo il 
seno con l'angolo) e allora appare giustificata da un punto 
di vista intuitivo la (7.173). 
Ora e^ noto che il rapporto segnale-rumore dopo demodu- 


lazione puo^ essere riscritto in termini del rapporto valu- 
tato in RF (v. IV. 263 di [22]): 


(7.175) 3-23 f w^ Qni) 


che puo. essere ancora giustificata abbastanza facilmente 
pensando che 1a potenza dopo demodulazione (estrazione di M 
cosot dalla(7.171)) varia proporzionalmente con M^: 


(7.176) v2 K M?/b. 


e che detta P. la potenza della portante la densita^ di po- 
tenza del seglale RF sara^ del tipo [v. (7.173)]: 
P 


QG.377) —— o ZG 
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Dalle (7.176) e (7.177) e* facile convincersi della (7.175). 

Ora pero si ricordi che perche^ un rivelatore FM fun- 
zioni bene e^ necessario che l^ampiezza della portante sia 
sufficientemente piu^ grande del rumore, altrimenti si rica- 
de nella ambiguita^ della determinazione delle fasi aggiun- 
gendo o cancellando cicli completi. I1 rapporto potenza del- 
la portante a potenza di rumore conveniente e^ dell^ordine 
di 16-12 dB. 

In queste condizioni posto nella (7.168) 0/n216 si ha 
(ricordando la (7.173)): 


PBe ^ n-2(M41)-16 


OMS 
Re log,(l* /n) 


(7.178) 


che normalizzata al valore ottimo diviene: 


0B, 
R 
46(Ml) 46(M1) 
(7.179) Y, 9 z——a4- " 1H 4 7 ln2 
FM 0.693n ^ log,(1*V/m) 1n[1448-MA(M1)] 


avendo tenuta presente la (7.175). Richiesto un certo valore 
di S/N in ricezione (ossia v/n) e^ possibile determinare M e 
quindi l^efficienza. 

Allora assunto a titolo di esempio M-2 e  0p/n-16 nella 
(7.175) si ha "v/n* 575 e corrispondentemente Y rM diviene 
circa 15; ossia si ha un fattore circa 15 peggiore in 
relazione alla situazione di ottimo. Si tenga presente che 
il corrispondente fattore Y ssp diviene circa 90 (v. 
(7.170)). 

Appare ora conveniente esaminare la possibilita di u- 
sare un demodulatore il quale riduca l'indice di modulazione 
prima della demodulazione. Uno schema possibile e^ quello di 
fig.7.49 in cui e^ riportato uno schema di un demodulatore 
del tipo a reazione (feedback) (FMFB). 


MIXER DEM.FM 


Fig.7.49 - Demodulatore del tipo FMFB. 
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Nel FMFB l^uscita del discriminatore viene usata per 
realizzare un battimento attraverso il VCO, cosi^ da inse- 
guire la frequenza istantanea del segnale di ingresso. Natu- 
ralmente detto inseguimento non potra; essere perfetto al- 
trimenti l'uscita del mixer avrebbe una frequenza costante e 
nessun segnale potrebbe essere rivelato. Tutto avviene come 
se l'indice di modulazione M fosse ridotto di un fattore y 
corrispondente alla variazione di frequenza del VCO determi- 
nata da una variazione unitaria di frequenza all'ingresso 
del discriminatore. Si ha quindi un indice di modulazione 
ridotto 


(7.180) M, 9 —— 


dove u e^ determinato dal guadagno del loop (in frequenza) 
di fig.7.49. 

Allora la larghezza di banda dopo il mixer (banda in 
media frequenza - IF) diviene (v. (7.173)): 


(7.181) B * 1)b 


E M 
IF 2Gu 


ed il rumore potra essere ridotto nel rapporto delle bande 
RF(B,)-IF(Brg) ossia dovra/ essere vera la relazione 


(7.182) - 16 


dato il requisito di 16 in S/N all'ingresso del demodulatore 
FM come anche utilizzato nella (7.178). 


La (7.175) diviene allora (v. (7.173) e (7.181)): 


M 
2(——H) b 
& ge ltu 2 mU 


Dalle (7.181), (7.182) e (7.183), 1a (7.168) normaliz- 
zata diviene: 


M 
T nl6*2(, -1)b 
— 2. M M 
R blog, [1*48M Gat) ] A6 Cru 
(7.184) y Tm qur dfifidallk eds : 
AFC 0.693n 0.693n 


5 2. M 
log, [148 *M (i: H.)] 
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Per un valore diu molto grande tale che M/(l*u)«X1l os- 
sia Bip *2*b, la (7.184),nel caso prima considerato M-2, as- 
sume un valore intorno a 6. 

La (7.184), pur essendo solo approssimata, dimostra co- 
me con tecniche reazionate sia possibile arrivare ad effi- 
cienze della trasmissione molto vicina all'unita^. 

D'^altro lato con tecniche PLL i precedenti discorsi 
possono essere ripetuti considerando l^inseguimento sulla 
fasé. 


7.16. Demodulazione coerente di segnali digitali. Sintesi di 
frequenza 


Nella demodulazione coerente di segnali digitali, il 
segnale di ingresso contiene frequentemente una componente 
sinusoidale per cui potra^ essere usato il loop di fig.7.43 
e la modulazione puo^ essere estratta dal rivelatore di fa- 
se. 

Quando la portante e^ completamente soppressa (es. PSK) 
allora potra^ essere usato il loop di fig.7.44. Naturalmente 
bisognera/ porre attenzione al problema dell^aggancio della 
sequenza dei simboli. 

In altre parole il problema puo^ ricondursi ad un pro- 
blema analogo a quello della demodulazione di ampiezza; ma 
nasce un problema di rumore in quanto i segnali di riferi- 
mento sono ricostruiti in presenza di rumore e quindi sono a 
loro volta rumorosi. 

D^altro lato il PLL e^ un importante elemento nella 
sintesi delle frequenze. Secondo la schematizzazione di fig. 
7.50 e^ possibile ottenere moltiplicazioni o divisioni di 
frequenze (mentre addizioni e sottrazioni sono possibili per 
traslazione). 


Fig.7.50 - Tecniche per la sintesi delle frequenze (sinte- 
tizzatori). 


Queste operazioni possono essere combinate in piu^ modi 
per ottenere sintetizzatori di frequenza programmabili per 
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la generazione di segnali puri. 

In definitiva i PLL oltre ad essere usati nelle tecni- 
che di demodulazione FM, AM, PM, vengono largamente impiega- 
ti nella sincronizzazione dei segnali, nella ricostruzione e 
nella loro costruzione. Essi sono diffusissimi in apparec- 
chiature da terra e per satelliti e lavorano in una larghis- 
sima gamma di frequenze. 


7.17. Analisi del PLL 
a) Discriminatore di fase 


Uno schema a blocchi di un sistema di controllo automa- 
tico di fase PLL e^ riportato in fig.7.51 (v. fig.7.43). 


x (D) 


Fig.7.51 - Schematizzazione di un PLL. 


La fase del segnale x(t) da sincronizzare e^ comparata 
alla fase dell'oscillatore locale r(t) nel discriminatore di 
fase (P.D.), gia/ descritto come circuito che realizza il 
prodotto nel par.7.14a). L'uscita del P.D. e^ proporzionale 
alla differenza di fase dei due segnali ed attraverso un 
quadripolo di controllo [con funzione di trasferimento F(p)] 
va all^oscillatore controllato in tensione. 

Nel seguito si fara' riferimento ad un ingresso di tipo 
sinusoidale, ma le varie considerazioni potranno essere e- 
stese ad un qualsiasi tipo di modulazione ricorrendo allo 
sviluppo in serie di Fourier. Onde descrivere con maggiore 
dettaglio quanto gia^ impostato nel par.7.14 verra^ ora ana- 
lizzato in particolare il P.D.. 

Converra^ ritenere si tratti di un discriminatore di 
fase bilanciato composto di due rivelatori (eventualmente a 
diodi). L^uscita da un tale P.D. puo^ essere facilmente de- 
rivata dal diagramma vettoriale di fig.7.52a), che e^ asso- 
ciabile alle schematizzazioni circuitali di fig.7.52b). Ri- 
tenendo il segnale di ingresso x(t) e quello di riferimento 
r(t) di tipo sinusoidale, e^ possibile scrivere 
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x7X sen $, 


(7.185) z 
r R cos $, 


dove $j e 6, sono funzioni del tempo. 


Per ragioni di semplicita^ converra/ per il momento 
supporre che x ed r siano in quadratura ($176 ) condizione 
che, come risultera^ chiara nel seguito, cusribpunde ad un 
aggancio perfetto. 

Mentre uno dei rivelatori e^ alimentato dalla somma di 
x e r/2, l'altro dalla loro differenza come indicato nelle 
varie schematizzazioni di fig.7.52. 


| | b) 


r2 


'/2 


c) 


Fig.7.52 - Discriminatore di fase bilanciato 
a) schematizzazione vettoriale 
b) schemaátizzazione elettrica 
c) schemi equivalenti 
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Le corrispondenti tensioni rivelate E 1€8 Ea2 possono 
essere ottenute da semplici relazioni trigonometriche. 


Definendo 
(7.186) $4 75 
. si ha 2 
g 2xy)?!. z t XR senó 
(7.187) z 2^4 E XR senéó 


Allora l'uscita dal discriminatore e^ data dalla diffe- 
renza delle due tensioni rivelate e quindi facendo la diffe- 
renza delle (7.187) e normalizzando a Eal t Ea2 Si ha: 


(7.188) e, *E, -E senó 


e se X ?? R allora 


e quindi la (7.188) diviene: 


(7.189) ea - R sen$ 


ossia l^uscita dal P.D. bilanciato e^ indipendente dall^am- 
piezza del segnale di ingresso. 

Qualora invece del P.D. bilanciato si abbia a che fare 
con un mixer ordinario, allora riscritte le (7.185) 


x 7» X sen[o t * 9,(t)] 
(7.190) id » 


E 
r R cos[u,t 9,91 


- 


con ovvie posizioni, e^ possibile valutare l'uscita dal mi- 


xer: 
(7.191) a xs a sen[6, (t)-6, (t)] T sen[2o t*0, (t)*0 t]] 


L^ultimo termine della (7.191) verra* filtrato pertanto 
si ha ancora una relazione del tutto analoga alla (7.189) (a 
meno della influenza di X), infatti 6ó$- $1 C07 95€) (ric. 
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(7.186)). 
In conclusione la caratteristica del discriminatore di 
fase potra^ essere ritenuta la seguente 


(7.192) eQ(£) 7 K, sen[6, (£)-8 (t)] 


d 


dove K, indica la caratteristica del discriminatore di fase, 
che a meno di termini di guadagno (o perdite), coincidera^ 
con R nella (7.189) e X*R/2 nella (7.190). 

Per piccoli scostamenti nelle fasi e^ possibile riscri- 
vere la (7.192) nella 


(7.193) ea (€) - K4[9; (£)79 (t)] 
approssimando il seno con l'angolo. 
b) Analisi lineare del PLL 


Il "loop", di cui in fig.7.51, puo essere allora rite- 
nuto un "loop" lineare, nei limiti di validita^ dell^appros- 
simazione contenuta nella (7.193). 

D^altro lato assumendo che il VCO, abbia una caratteri- 
stica di controllo lineare di pendenza K , allora la sua 

P o 
frequenza di oscillazione potra essere messa in relazione 
alla tensione di controllo e. di fig.7.51): 
de 
(7.194) 0 --—--K vw 
a meno del termine di oscillazione libera (v,70) gia^ impli- 
cito in 6, (v. (7.190)). 


Allora la (7.194) con notazioni operazionali puo^ esse- 
re riscritta: 


KV (p) 
(7.195) hx -——— 


con ipotesi note; analogamente la (7.193) diviene 
(7.196) EQ) 7 K4[9, C278, (p)] 

ed inoltre dalla fig.7.51: 

(7.197) Ve(p) 7 F(p) E,CP) 


Combinando le (7.195), (7.196) e (7.197) si ha la fun- 
zione di trasferimento a loop chiuso: 
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9 (p) Kt Ka*FCOD 


BORN 6,0) ^ PC *K FO) 


e la funzione di trasferimento fra ingresso e segnale di 
errore (in angoli) 8 p) 


| 64 (p)-6, (p) P 9, (P) 
(7.199) TAG) ^ PESESEG)C O5) 


c) Errori statici 


Applicando il teorema del valore finale si ha per l'er- 
rore statico 


2 

P 91 (p) 
(7.200) lim 0 (t) - lim p*0 (p) » lim —— ——— 
— e p»0 e p^ p*K,*K,-F(p) 


che converra^ specializzare per vari tipi di ingressi. 
In particolare converra/ pensare al: 


gradino di fase 


DA pA 91 
6 (p) — ^ lim 9 (t) » lim ——————-0 
di p vos B p20 p*K *K «F(p) 
gradino di frequenza 
Ao ^u 


Ao 
&(P)* —5 ^ lime,(t) - 


p b afos K;*K,*F(0) ks 


(ric. definizione di k, nei sistemi di inseguimento in di- 
stanza) 


rampa di frequenza 


^a ^a 
tp) «5. — Pim $0) dm ———5A——— 
i p? xo p»0 p[ptK, K4 F(p)] 


In quest^ultimo caso ne viene un errore a regime che 
dipende dalla caratteristica del filtro F(p), in particolare 
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se F(p) non ha poli nell'^origine l'errore diviene infinito. 
d) Transitori - Memoria 


Si vuole ora valutare il transitorio del segnale di er- 
rore in quanto talvolta puo^ accadere che si e^ interessati 
all'andamento del segnale di errore solo per un tempo limi- 
tato dopo l'applicazione del segnale di ingresso. Converra^ 
allo scopo ricordare la definizione di errori dinamici, come 
gia^ posta nei sistemi di inseguimento in distanza. 

Verranno analizzati due casi a secondo del tipo di fil- 
tro. Infatti o F(p) sara^ indipendente dalla frequenza e 
quindi potra^ ridursi ad un semplice guadagno, in partico- 
lare F(p)-1 (inglobando l^eventuale guadagno in K6 o Ka); 
oppure introdurra^ un polo nel loop di fig.7.51. 

Nel primo caso "loop del 1? ordine" si ha 


z: P 
(7.201) 8, (P) 7 9,Cp) PHCK. 


Allora i transitori sono riportati in tab.7.2. 

Nel caso di un "loop del secondo ordine", la F(p) 
potra essere una rete a sella come schematicamente 
riportata in fig.7.53a) (con significato classico del 
simbolismo elettrico). Si ha allora: 


(7.202) F(p) -» 


V4(P) ww SER 
Vi(5) ww pto, 


Tab.7.2 


-K K,t 
A6-e 9 d 


K Kt 
ho*[1-e 9 4 ]/K X, 


-K K,t 2,2 
ha[e 9 4 "KKgt-1]/K5Kj 


589 


dove 


[n] -— - [n 2 wm P 
282 2. OQ HR) 


Fig.7.53a) - Schematizzazione di una possibile F(p) per un 
"loop" del 2? ordine 
b) - diagramma di Boode del loop 


Dalla funzione di trasferimento  dell^errore (v. 
(7.199)) si ha: 


p 6 (P) pCpto») 
(7.203) 0, (p) 7 &(p) 7 dp pFü - ; , 
p*K K, wp pu P Tp[u$*K K wu TEE) 
R €; (D) - PCptus) 
E 2 2 
P *260 ptu 


Secondo convenzioni usuali (v. App.1). I1 vantaggio di avere 
inserito nell^integratore uno zero deriva da questioni di 
stabilita^ e dal fatto che in tal modo e^ possibile fornire 
indipendentemente i parametri del "loop" come il guadagno 
alle basse frequenze, la larghezza di banda ed il fattore di: 
smorzamento. Inoltre il "loop" presenta una maggiore memoria 
in caso di fading come verra indicato nel seguito. 

Dalle posizioni poste nella (7.203), nella ipotesi 


k 2201, ed operando sul diagramma di fig.7.53b) si ha dopo 
semplici calcoli 
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t- d 2 - v. 2 s m 
(7.204) *tày e! z 
ü s/k 
a 


Allora le risposte transitorie dipendono da 0& ed in 
tab. 7.3 sono riportate le relative espressioni, mentre gli 
andamenti sono tracciati nelle figg.7.54, 7.55 e 7.56. 


Fig.7.54 - Transitorio nell^errore di fase dovuto ad un 
gradino di fase A0(rad.). 


Puo^ accadere che il segnale di ingresso venga a manca- 
re (fading); in tal caso tutto avviene come se il loop fosse 
aperto (ric. sistemi di inseguimento in distanza) e fosse 
applicato un segnale a gradino pari all'errore 9g, che si ha 
nell'istante di fading, avendo ipotizzato che si sia rag- 
giunta una condizione di regime (si tratta quindi di errore 
statico). 

In realta^ bisognera/ aggiungere a detto errore anche 
la somma degli sbilanciamenti 6$ riportati globalmente nel 
punto dove si considera l'errore E 

In tali condizioni occorre conoscere la risposta al 
gradino di cui sopra, onde valutare se al ritorno del segna- 
le il loop sia sbilanciato a tal punto che non sia piu. in 
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grado di richiudersi. 
Il calcolo di tale risposta si effettua valutando la 
6-0, K,K F(p) 
S d o 
(7.205 e zm —— ———— 
) LO) à - 


dove 


is 


g rappresenta l'errore statico 
6 


il contributo dovuto a tutti gli sbilanciamenti 


LE 
s 


Fig.7.55 - Transitorio nell'errore di fase dovuto ad un 
gradino di frequenza Au(rad/sec). 
DE / 
i2 7 e 
8, Pun 
ale // 
a 
| | 4 
g 1 2 3 4 E- 5 7 wt 8 
Fig.7.56 - Transitorio nell'errore di fase dovuto ad una 


rampa di frequenza Aa (rad/sec^). 
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Tab.7.3 


8,(t€) (rad) (ip. alto guadagno: K Kaoou ) 


Gradino di fase A8(rad) 


Gradino di frec.  Au(rad/s) '| Rampa di freq. ba (xad/s?) B 


/ -io t , 
t«1  A6(cos 1- du c - Fx E. sen 1-c2u te "P 4st. EI - Zó(cos -dv t 
Ac n V at n 


-TU00 t 
-—- sen/i- tu t)e li 


RN an RS 
* senYl-t^u t)e 
A A-xT 5 


TU 


-w ot -o c 


Pre d a Aa:t, àa Aa. n 
C-1  A8(l ste | € *^7 20 tu, t)e 
v n Un 


-tu t 
* o 
senhY/r^-1 ujt)e " 


C»1  A8(cosh fà-Ya t 


j -T[o t 
r-—Ü C ute " 
Aa x 


fat TE Z3(cosh/ D-put 
MEL E 
v 7G t| 


2 n 
* enh/£z"-1u t)e 
Ja n 


Errore statico * 0 Errore statico - E Errore staticos 25 5 
LJ 
n 


v v 


Antitrasformando la (7.205) per un "loop" del primo 
ordine si ha: 


(7.206) 9, (t) 7 (6*05) kt 
e per quello del secondo ordine 


94-0 -u,t 
(7.207) e, (C) -z k, (ó*0g) [t7 a nro 


Confrontando la (7.207) con la (7.206) sara^* possibile 
constatare facilmente come il loop del secondo ordine abbia 
un tempo di memoria nettamente superiore. 


7.18. Definizione di lock-in, pull-in, hold-in 


Converra/  richiamare alcune definizioni usate nei 
"loop" di fase, per descrivere le varie fasi dell^aggancio. 

Con lock-in si definisce la massima differenza fra la 
frequenza (o pulsazione) del segnale di ingresso e quella 
del VCO per 1a quale avviene l^aggancio (banda di aggancio), 
senza perdere cicli. Essa viene usualmente indicata con Afi 
(o Aux )* 

Peraltro puo verificarsi che il "loop" si chiuda anche 
per valori di Af^^f,, ma cio^ avra' luogo in tempi u- 
sualmente molto lunghi. La massima differenza Af, per cui 
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- 


cio si verifica, e 
con Af (0Au,) . 

Una volta che e^ avvenuto l^aggancio, la'massiia escur- 
sione di frequenza (o pulsazione) del segnale di ingresso, 
entro cui il loop non perde l^aggancio, viene indicata con 
il nome di hold-in Afu (0 y). 

A titolo di esempio si voglia calcolare l^hold-in in un 
loop del primo ordine. 

La (7.192) puo* essere riscritta: 


detta frequenza di pull-in e si indica 


e, K ,sen(6,-0,) 
dallo schema di fig.7.51 [F(p)-1] si ha (v. (7.194)) per 1a 
frequenza di r(t): 


(7.208) OQ 70 tu 7o t*K*K 
M o o 


Y à sen(6,- 9) 


d 
e siccome la frequenza di ingresso si identifica con la 
(7.208) ad aggancio avvenuto, essendo al massimo sen(.)-1, 
allora 


(7.209) [Ay | 2o |-2K-*kK 


7.19. Problemi di sensibilita in un PLL 


Riprendendo le considerazioni dei paragrafi che prece- 
dono si abbiano segnali di ingresso e di reazione al PLL 
come definiti dalle (7.190) (fig.7.51) e si faccia l'ipotesi 
che il P.D. sia un mixer (seguito da un filtro per eliminare 
i termini a frequenza doppia). Allora si ha (v. (7.191) e 
(741925): 


XR XR 
(7.210) $4 7 5 Senó*5- [8,79,] 


Se l'ingresso e^ costituito da un segnale piu un rumo- 
re a banda stretta allora 


(7.211) x5 Xsen[u,t*6, ]|Fn(t)-Xsen[u t*0, ]|Fx cosu t-y senu t 


avendo indicato x(t) e y(t) di (1.23) con x, e y, ed e^ 
possibile dimostrare che l^uscita del mixer (in bassa fre- 
quenza) diviene per il solo contributo del rumore (v. 
(7.191)): 
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R 


(7.212) DLE 


[x, cos6,7y, sen,] 


Per semplificare l^analisi converra^ supporre ora che 
6. (v. (7.190)) sia indipendente da n(t). Questa approssima- 
zione e^ ragionevole qualora 60, vari lentamente relativamen- 
te al rumore di ingresso. Tabi condizioni si ottengono se 
l'errore di fase dovuto al rumore e^ piccolo e la banda del 
loop di PLL e^ piccola relativamente alla banda del rumore 
di ingresso. Questa ipotesi di indipendenza non sara; per 
certo vera in senso assoluto, ma consentira^ di raggiungere 
conclusioni significative. Sotto una tale ipotesi quindi 
(essendo Xa ed Ya anche indipendenti): 


e De UU LAE 
2 R 2 2 2 2 
(7.213) ean" i ix,cos 0 ty, sen A 2x y Sen8,cos0 ] - 
—— 2,————— 
x p wo» S S ILSROM 2 x 3 
e zx, cos 6 ty, sen S zi m2 Ísen 9, *cos 9, à [j 
essendo (v. (1.27) e (1.31)) 
2.0 19 
[] E UE 


Allora converra/ determinare il rumore di fase che si 
dovrebbe avere in ingresso al PLL per avere in uscita dal PD 
lo stesso rumore valutato dalla (7.213). 

Dalla (7.210) si ha che tale rumore dovrebbe essere 


- Ex 2 T! 2 P 
2. ,XR2;2 R2 E q^ TN 2 
(GPEMR Q^" Ae X ^ ha 2 X-E (xad) 


dove P e, la potenza del segnale di ingresso e Pu e^ la 
potenza (c^) del rumore di ingresso. : 

Se il PLL e^ preceduto da un filtro di larghezza di 
banda B, ed il rumore in ingresso a detto filtro ha densita^ 
spettrale n, vale la: 


2 
(7.215) cg" - nB, * Py 


Allora dalla (7.214) la densita^ spettrale (monolatera) 
del rumore di fase riportato in ingresso: 
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2 
0. 
CU. 20. i 2 
(7.216) ng d B, /2 e " 2 E (rad) /Hz 


Ora attraverso il PLL il rumore di fase viene filtrato, 
operando tutto il loop come una funzione di trasferimento u- 
suale: 

C B,/2 " 5/2 " 
(7.2175 e. - | na 8 Co) | df*n, | [1Cjo) | d£ 2 n, & 
o o ? 


avendo definito banda di rumore (monolatera) la 


co 


(7.218) E | |a(4o) |?ae 
[*] 


In particolare per un loop del secondo ordine e^ possi- 
bile dimostrare valga la: 


[^] 
n 


P: 1 
(7.219) B. - 7; s jt HE 


che ha un minimo per 7£-0.5 (Bj 7a, /2). 
Per 520.707 (valore comunemente adottato) By7u4* 0.53. 
Dalle (7.214), (7.216) e (7.217) si ha allora: 


(7.220) e^ 7 


Allora detto s, il rapporto segnale-rumore nella banda 
di ingresso (v. (.214)): 


vu rm 
(7.221) 3 ud hs 


N 2 
e 
s in 
converra/ definire una analoga relazione per l^'equivalente 
rapporto che si dovrebbe avere per ottenere un rumore di fa- 


se o? - 
on 
(7.222) V P e 
adii: 
26 


on 
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Legando le (7.222) e (7.221) tramite le (7.214) e 
(7.220) si ha un fattore di miglioramento in sensibilita^ 
del PLL: 


s Bí ZU ? P 
2B, L 2B, 2nB, 


(7.223) 


"2 


Naturalmente quanto sopra esposto ha valore solo nel 
caso che il rumore di fase sia sufficientemente basso, da 
poter ritenersi valida l'ipotesi di linearita^ (v. (7.210)). 


7.20. Confronto fra un PLL ed un AFC 


Qualora si debba sintonizzare l^oscillatore locale di 
un ricevitore supereterodina in modo da portare il segnale 
ricevuto sulla frequenza su cui e^ accordato l'amplificatore 
della frequenza intermedia e non interessi in particolare u- 
na coerenza di fase, allora e^ possibile utilizzare o un 
"loop" di fase "PLL" o anche di frequenza "AFC". 

La differenza sostanziale fra i due sistemi risiede nel 
fatto che il discriminatore di fase e^ sostituito con il di- 
scriminatore di frequenza (F.D.) (v. fig.7.57). 

Le differenze sono riportate in App.2 (in due casi ti- 
pici), dove sono anche ridisegnati gli schemi a blocchi sem- 
plificati, eliminando i mixer di passaggio alla frequenza 
intermedia (IF), che sono inessenziali ai fini delle valuta- 
zioni globali. Dall'esame comparativo appare evidente che 
mentre il sistema con PLL consente un aggancio perfetto in 
frequenza, dovendo essere realizzato l^aggancio in fase, con 
l^AFC il VCO oscillera^ ancora alla frequenza spostata ri- 
spetto alla f, della f p. che e^ contenuta come riferimento 
nel F.D.; peraltro nell'AFC non si ha aggancio perfetto in 
frequenza, in qaunto l'errore residuo del loop e^ di fre- 
quenza e non di fase. 

Appare d^altro canto chiaro che con l^AFC e^ piu^ faci- 
le l^aggancio ossia e^ piu^ alto il lock-in; questa caratte- 
ristica al limite puo^ essere sfruttata nel senso di realiz- 
zare un primo aggancio in frequenza ed un secondo in fase 
inserendo un loop di PLL in un AFC cosi da sfruttare i van- 
taggi di tutti e due i sistemi. 

D^altro lato da una attenta analisi dei dati in App.2 
e^ possibile osservare che nel loop di "phase-lock" la banda 
di aggancio (o lock-in) e^ legata alla banda del loop, per 
cui se si deve avere una elevata banda di aggancio e^ neces- 
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saria una ricerca, oppure e^ necessario allargare la banda 
del loop a scapito della sensibilita^. 

Nell^AFC invece le bande sono slegate e la banda del 
loop interviene solo nel tempo di aggancio, mentre il lock- 
in e^ legato alla caratteristica del discriminatore di fre- 
quenza (F.D.). 


a) 


b) 


Fig.7.57 - Ricevitore supereterodina 
a) PLL 
b) AFC 


APPENDICE 1 


Considerazioni sulla scelta del guadagno k, 


La scelta del guadagno ka (a loop aperto) (v. fig.7.27) 
e^ determinata essenzialmente dal margine di fase che si ri- 
tiene necessario per la stabilita" del sistema anche a fron- 
te di variazioni nel tempo che potrebbero verificarsi nei 
parametri dei vari blocchi del "loop"; il valore di tale 
margine determina altresi^ il valore della sovraelongazione 
che si ha al transitorio in uscita del sistema ad esempio 
con una sollecitazione a gradino dell'ingresso. 

Sono acclusi quindi alcuni grafici che permettono di 
risalire dalle caratteristiche del "loop" aperto alle pre- 
stazioni del sistema a "loop" chiuso. 

Supponendo in un caso tipico di volere una sovraelonga- 
zione del 10Z massimo, le figg.A.l e A.3 danno un valore del 
fattore di smorzamento 5 di almeno 0,6; per ottenere un tale 
smorzamento la fig.A.7 da^ come nécessario un margine di fa- 
se di almeno 709. D^altra parte la funzione di trasferimento 
a loop aperto ha un polo in o, e un polo in 01 quindi, scen- 
dendo lungo il tratto a 40 dB/dec e supponendo 01 sufficien- 
temente basso, il margine di fase e^ praticamente nullo 
(sfasamento - 1809): dal grafico di fig.A.4a si vede che per 
recuperare 709 occorre che il tratto oltre il punto di rot- 
tura dello zero si prolunghi per almeno 12 dB che e^ appunto 
un valore consigliabile per kn (ka74)- 
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tg [» ta 


Fig.A.l - Risposta di un sistema reazionato al gradino uni- 
tario. 


Fig.A.2 - Tempo di ritardo e tempo di salita in funzione 
dice ün* 
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Fig.A.3 - Tempo di picco e picco relativo in funzione di 


[ 
a n 


sfasamento 
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sfasamento guadagno dB 
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9.1 18 —— ww, 
Fig.A.4 - Diagramma di Bode relativo a 
a) zero reale (1 -* p/uy) 
b) polo reale (1/ (1p /05) ) 
c) poli (e zeri) complessi coniugati 
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(dB) 


[ ogo 


18Q* 


Fig.A.5 - Interpretazione del margine di guadagno del dia- 
gramma di Bode. 


dB 


Fig.A.6 - Entita' del picco nella risposta ad anello 
("loop") chiuso al variare del margine di fase. 


1.0 
9.8 
9.6 
Q.4 
9.2 
a g9 


g 20' 40 60' 80Q* 


Fig.A.7 - Fattore di smorzamento in funzione del margine di 
fase. 


Relazioni fondamentali 


e, — KaK,F(D) 


APPENDICE 2 


per PLL e AFC 
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Eri TRAN UP 
9, — P*KaK FCD) o. — HKQK F (p) 

^u 
errore a regime per un gradino di frequenza ei ois. 
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Af Af 
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ban e LEKeK F) (0) k, 
(pto, ) 

F0) 7 ^ (ora (pta 


604 


PLL AFC 


valutazione transitorio 


2 t0 ptu? 2 
Uu: E P 
B(p] * 73 2 HEB) mc 2 
p *260 ptu p -260 ptu 
QAO n" mn f. (t) n* m 
: do Q2 
n 


QO ,U0 0 
1*^2 
e/k «/KK Au 
T5 ^ K o f 2 
[a z ——uUu k k 
2 n i l a  * à 
20o0 2 
13 7» 
Acquisizione 
Cu) K K,t 
: ü. . od 4 
lock-in Bf, ^ idw 2n 5f, 
tenpo di lock-in 
.i- T DM 
tp^ y 8ec L^ y sec 
n n 


pull-in (acquisizione in regime non lineare) 


B£ e2/tok Af 
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PLL AFC 


tempo di pull-in 


2 2! V. NÉ 
T 2- (Af) -— A. M p 
p 3 p o 6$ Af 
[a7) 
hold-in n 
u^ 
Af. * Rx 5fu z E ^f, 
Memoria 
m(t ) m(t ) 
M^ 7 m l1 2 
- (Yk k 4k t "A 2t 
6 ma a ul 6 ( Va a n " 2 E tu 
E. tempo di memoria 
ó * rappresenta la totalita/ dei residui e sbilanciamenti 
(dovuti a offset e driít) riportati in ingresso dai 
discriminatori. 


Converra/ osservare che per il calcolo del tempo di me- 
moria dell^AFC aprendo il loop dopo il discriminatore F.D. e 
considerando il termine 6 [drift e offset (in frequenza)] si 
ha: 


A(ptu, ) 
$ 2 
-— K ——————— — 
» Kofr 2 u (p) 
p 
da cui antitrasformando e ponendo t - t,, ag (t )7nCtQ) 


(scostamento in frequenza dell^oscillatore) Si ha: 


m(t ) k K y k 
2-286 [utt t]-9[/k kt. z^ t 
6 2 m m 


Analogamente per il loop di fase, ponendo ó il tenrnine 
di drift e offset all'uscita del discriminatore di fase, si 
ha: 


e quindi antitrasformando si hz 


t t 

m 
- — T—]1z —] z 
KK, z- [1-*-^] «2 tu [1 * T] 


k t 
—(--Me[ kk -kt] 
0^ T5 ma am 
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8. IL RADAR AD APERTURA SINTETICA (SAR) 


8.1. Introduzione 


Il radar ad apertura sintetica (SAR) e^ un sensore di 
tipo attivo a microonde che puo^ essere utilizzato nella 
osservazione del suolo terrestre da un veivolo che puo es- 
Sere un aereo, uno space shuttle o un satellite. 

Relativamente ad un radar convenzionale ha la rilevante 
proprieta^ di avere una alta risoluzione oltre che in di- 
stanza (che puo essere propria di ogni radar a compressione 
di impulso), anche in angolo, al di la^ di quella consentita 
dalle dimensioni dell^antenna. 

Questa proprieta^, come verra' dettagliato nel seguito, 
e^ dovuta alla particolare tecnica di elaborazione coerente 
dei singoli ritorni dai singoli elementi del terreno osser- 
vati che, per il movimento del veicolo, compaiono nel tempo 
sotto angolazioni diverse fornendo tutta una evoluzione 
doppler che va sotto il nome di "storia doppler". 

La elaborazione puo essere realizzata a bordo ma spes- 
So, specie nelle applicazioni spaziali, cui particolare at- 
tenzione sara' posta nel seguito, viene eseguita a terra, 
per la rilevante quantita/ di dati e di elaborazioni neces- 
sarie. 

Il SAR puo essere considerato un particolare radar di 
immagine e viene impiegato usualmente: 

. nella raccolta dei dati di tipo geologico, geofisico e 
geomorfologico; 

. nella sorveglianza dello spazio; 

. nella navigazione aerea; 

. nella guida missilistica. . 

La caratteristica principale di un SAR e^ quella di 
fornire una immagine del terreno di rilevanti dimensioni con 
una notevole qualita^ (tipo fotografica) in ogni tempo, di 
notte e di giorno; a differenza dei sensori ottici, il SAR 
ha la proprieta di osservare oggetti attraverso le nuvole e 
anche se parzialmente attraverso le precipitazioni. Il SAR 
ha anche la proprieta! di osservare sotto la superficie ter- 
restre anche se limitatamente a piccoli spessori. 


NN xS OPANIA L BANDA C BANDA X 
v 3 cm 


vegetazione 


depositi 
da 
alluvioni 


$: ghiacciai 


Fig.8.1 - Schematizzazione della risposta radar 
&) multispettrale 
b) multipolarizzata 


ritorni in polarizzazione 
s MMC IMP ECCE cross-polarizzati 
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La fig.8.1a) da [2] mostra qualitativamente la capa- 
cita^ di penetrazione delle onde elettromagnetiche a varie 
frequenze ed inoltre la fig.8.1b) la risposta radar multipo- 
larizzata. 

Pertanto e^ possibile intuire facilmente che una elabo- 
razione multispettrale e con ricevitori adattati a diverse 
polarizzazioni consente una estrazione di informazioni che 
possono essere estremamente importanti. 

Naturalmente rispetto ad un sistema ottico il SAR e^ 
molto costoso ed essendo attivo puo^ essere individuato 
nello spazio e. quindi puo^ essere disturbato. 

Converra^ ritenere come elemento base il requisito di 
risoluzione che e^ naturalmente funzione della particolare 
applicazione ed e^ usualmente identico in distanza ed 
azimut; una possibile sua classificazione e^ riportata in 
tab.8.1. 


Tab.8.1 


Coste, citta^, montagne 


Strade, piste di atterraggio... 
Struttura delle citta^, costruzioni... 
Veicoli, forme delle costruzioni 
Classificazioni aerei, veicoli 


8.2. Principio di funzionamento 


Si consideri la geometria di fig.8.2, dove sono defi- 
nite le varie grandezze in gioco. Ci si limitera' nel segui- 
to ad osservare il terreno in direzione ortogonale alla 
traiettoria del mobile (ipotizzata rettilinea e parallela al 
terreno); detta configurazione per certi aspetti puo rite- 
nersi ottima, in quanto e^ massima l^entita^ della varia- 
zione della frequenza doppler, come verra^ dettagliato nel 
seguito. 

Al fine di sviluppare l^algoritmo di elaborazione, con- 
verra^ considerare un piano obliquo che comprenda la traiet- 
toria del veicolo ed il particolare punto di esame dello 
"swath" (per semplicita' verra^ ipotizzato il suo punto cen- 
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trale) e quindi anche la sua evoluzione, relativamente al 
veicolo stesso. Ne nasce pertanto la situazione individuata 
in fig.8.3, dove con P si e^ inteso rappresentare il parti- 
colare punto preso in esame. 


distanza al 
suolo 


Fig.8.2 - Schematizzazione della geometria del SAR: 


O6 angolo di off-nadir 

047 ML apertura del fascio d^antenna in azimut 

9g * A/b apertura del fascio d^antenna in elevazione 

Rc distanza al suolo del punto centrale dello swath 


Fig.8.3 - Geometria SAR bidimensionale. 
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Naturalmente qualora non si operasse convenientemente 
al fine di individuare la particolare posizione di P (osser- 
vandone come detto la "storia doppler"), la risoluzione azi- 
mutale sarebbe determinata dal segmento BC e quindi e^ pos- 
sibile definire risoluzione azimutale per un radar conven- 
zionale 

aX 
(8.1) RAZ ": R6 

Pertanto la risoluzione azimutale nel caso di elabora- 
zione convenzionale puo migliorare o aumentando le di- 
mensioni dell'antenna "L" o la frequenza di trasmissione 
(£,7c/1); si noti la dipendenza di RAZ dalla distanza di 
osservazione Ro. 

Osservando d/altro canto il moto relativo di P rispetto 
al punto A di fig.8.3, e^ possibile notare come la proiezio- 
ne (v,) della velocita v nella direzione AP vari, in fun- 
zione della posizione di P nell^ambito della zona di terreno 
(BC) individuato dal fascio d'antenna. In particolare detta 
proiezione (che poi da^ luogo alla frequenza doppler: fa - 
2v./ ^) assume un valore nullo quando P viene a trovarsi in 
Xo (al traverso) e diviene massima (positiva e negativa ri- 
Spettivamente) se P si trova in B o C; in particolare dalla 
geometria di fig.8.3 si ha facilmente, nella ipotesi 


ud e 
s dios A vr x DS 
(8.2) ai v ; Yup c Y 3x 
In funzione del tempo tutte le velocita^ intermedie fra 
i valori estremi determinati dalla (8.2) vengono ad essere 
(linearmente) interessate. In altre parole, nei limiti di 
approssimazioni valutate in App.1, la doppler relativa de- 
cresce nel tempo, come schematizzato (con tratto continuo) 
in fig.8.4; si e^ quindi in presenza di un segnale linear- 
mente modulato in frequenza di larghezza di banda 
T à 2v 
(8.3) Ba ub uid dab 
e di durata (valutabile immediatamente dalla geometria di 
fig.8.3): 


À A 
(8.4) TRUE XY 
Ricordando procedure ben note di compressione dei se- 
gnali "LFM" ("chirp") si e^ in presenza di una forma d^onda 
caratterizzata da un rapporto di compressione: 
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(8.5) T, B, 


e da una 


a) Risoluzione azimutale riportata in spazio 


(8.6) R —À— — 
AZSs BA 


mo|c7 


In altri termini e^ possibile riconoscere due echi (P e 
P^) sulla stessa ascissa x di fig.8.3 se posti tra loro a 
distanza maggiore o uguale a L/2 (anche se appartenenti allo 
stesso settore determinato dalla apertura A/L e quindi a 
distanza relativa inferiore a BC); infatti detti echi sono 
distinguibili per avere due andamenti doppler paralleli come 
schematizzato in fig.8.4. Naturalmente l^intensita^ relativa 
dei due echi (e quindi l'effetto della risoluzione) e^ otte- 
nibile tramite una operazione di compressione (eventualmente 
realizzabile con la tecnica di "dechirping" che verra^ de- 
Scritta nel seguito), come sinteticamente schematizzato in 
basso alla stessa fig.8.4. 


f 


Fig.8.4 - Storia doppler del punto P di cui in fig.8.3. 


Un diverso modo di arrivare alla (8.6) e^ quello di 
considerare l'antenna come costituita da un insieme di ele- 
menti ("array"); infatti al concetto di antenna posta su un 
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supporto mobile puo associarsi il concetto di un insieme di 
antenne dislocate su una retta che vengono alimentate pro- 
gressivamente: si parla quindi di "antenne sintetiche". 

Qualora tutti gli array di cui sopra vengano alimentati 
contemporaneamente si parla di antenna ad array "reale". 
Qualora una tale antenna (di lunghezza L,) viene investita 
da un fronte d^onda piano, i singoli elementi saranno inte- 
ressati da segnali le cui fasi relative dipenderanno dal- 
l'angolo 0. 


Fig.8.5 - Schematizzazione 
a) di un "array" reale 
b) della composizione vettoriale 


Per 9 nullo, i singoli segnali sono equifase ed i vari 
contributi si addizionano costruttivamente nel ricevitore 
(si supponga assenza di "pesatura" in fase ed ampiezza per i 
vari elementi). 

Per 970 le cose cambiano e lo sfasamento massimo fra 
il primo e l^ultimo elemento diviene: 


L,Senó 
(8.7) 2T Dee mes 
Qualora la (8.7) eguagli il valore 27 allora si e^ nel 


primo "nullo" (i vari contributi dei vari elementi si annul- 
lano complessivamente): 


L sen 
a 


n À 
i T—————-2" — 0 22—- 
(8.8) 2 n 2 sen L [s] 
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dove l'ultima relazione ha valore in quanto gli angoli di 
apertura interessati sono usualmente molto piccoli. 

Peraltro al variare di 60 la risposta diviene del tipo 
senx/x, come e^ facile dimostrare: in altre parole A La 
diviene la distanza angolare del "pattern d'antenna" tra il 
picco ed il primo nullo o anche la larghezza di banda a -4 
dB. Naturalmente considerando andgta e ritorno il guadagno 
di antenna andra^ secondo (senx/x)^. 

Le cose cambiano considerando un^antenna sintetica: in 
ogni posizione nello spazio l^antenna in moto (con determi- 
nata larghezza del fascio: A/L) puo^ essere considerata un 
elemento dell^array sintetico che trasmette e solo lei rice- 
ve il corrispondente segnale. 

Considerando allora LL la lunghezza equivalente 
massima dell^array sintetico o posizione spaziale per cui il 
punto P preso in esame (v. fig.8.3) viene interessato (dal 
fascio di antenna): 


(8.9) L -Àg 


la relazione (andata-ritorno) corrispondente alla (8.8) di- 
viene: 


2L sen 6 
ns 


Us. ge DS —P - 260 
(8.10) 2T " 2T7 seno. 2L ix 


Naturalmente la (8.10) implica una somma coerente dei 
vari ritorni, ricevuti nelle varie posizioni spaziali del- 
l^antenna. 


antenna reale 
(una via) 


antenna sintetica 


(due vie) 


MAL Mt, 3X7 


Fig.8.6 - Andamento del "pattern" d^antenna per un^antenna 
ad array reale e per una sintetica. 
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Quanto sopra detto e^ riassunto in fig.8.6, dove con L 
si e^ intesa La [*) Lso a seconda si tratti ai antenna reale o 
sintetica e la tab.8.2 riporta il confronto fra le varie 
larghezze del fascio d^antenna. 

La larghezza del lobo principale o risoluzione dell^an- 
tenna sintetica diviene allora (ric. (8.9)): 


R 

A e Lec OS - di 

(8.11) RAZs ^ 2L um 2MLR 2 
so [*] 


che quindi si identifica con la (8.6). 


Tab.8.2 
BEEN 


X2. 


M2L e (due vie) 


A/L, 


a 


ML, (una via) 


Picco-primo nullo 


Largh. fascio (—4 dB) 


0.88 ML, (una via) 


(-3 dB) 


0.64 MLs (due vie) 0.44 MLso (due vie) 


In conclusione con due metodologie differenti e^ stato 
dimostrato che la risoluzione azimutale conseguibile con un 
sensore in moto (radar ad apertura sintetica: SAR) dipende 
unicamente dalla dimensione dell^antenna e quindi confron- 
tando questo risultato con la risoluzione conseguibile con 
un radar convenzionale (v. eq.(8.1)) e^ possibile dire che 
nel SAR la risoluzione azimutale non dipende da ) e neanche 
dalla distanza, ma unicamente dalla dimensione (L) della an- 
tenna. 

Converra^ ora valutare il 


b) limite alla risoluzione 


dovuto alla migrazione in distanza della cella sotto osser- 
vazione ("Range Cell Migration": RCM). 

Il fenomeno della RCM consiste nello spostamento del 
punto sotto osservazione in distanza e questo e^ dovuto a 
due cause principali, la prima e^ detta "range curvature" ed 
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e^ legata alla geometria del sistema (v. fig.8.3), la secon- 
da e^ dovuta alla "rotazione terrestre" e verra/ ripresa nel 
seguito. 

Considerando allora la Sschematizzazione di fig.8.3, 
qualora il punto sotto osservazione si trovi al traverso (in 
X.) la distanza dal radar e^ inferiore rispetto a quanto si 
trova agli estremi ossia in B o C. Peraltro la variazione in 
questione della distanza per una corretta e semplice elabo- 
razione azimutale dovra/ essere contenuta nelle dimensioni 
della cella di risoluzione in distanza (Rp), il cui requi- 
sito in genere si identifica con il requisito di risoluzione 
in azimut (RAZs). 

Osservando che la dimensione BC coincide con la Lgg o 
lunghezza equivalente massima dell^array sintetico (v.(853)) 
e che in generale per il limite in oggetto sulla risoluzione 
questa lunghezza massima non sara^ completamente sfruttabile 
per cui converra^ indicarla con L,, affinche^ il punto sotto 
osservazione durante l^intervallo di tempo in cui avverra^ 
l'analisi azimutale, rimanga nella stessa cella presa in di- 
stanza dovra^ essere 


L 
(8.15 G5 « x? « qe ;' — & 43/m m 


In altre parole la relazione (8.12) impone un limite 
alla lunghezza della antenna sintetica come dettato dalla 
(8.9). La risoluzione azimutale ottenibile per la (8.11) 


diviene allora 
X RR /R 
id) X2 5 qe m. 


À 
T7— R 
AZS 2L, 9, ^ á /R. Ew 4 Rp 


ed imponendo come piu! volte detto il requisito: 
(8.14) R - Rp -R 
si ha 


(8.15) NOE LE eid 
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che quindi potra^ essere interpretato come il limite di ri- 
soluzione conseguibile dovuto alla migrazione in distanza. 

Al fine di quantizzare quanto sopra indicato in tab.8.3 
sono riportate le risoluzioni massime conseguibili secondo 
le indicazioni che precedono per vari valori di 2A , per ap- 
plicazioni da space shuttle e da satellite. 


Tab.8.3 


RAp (D (E -2255km) 


RAp (n) (R97800km) 


Converra^ ora osservare come cambia la risoluzione ot- 
tenibile considerando la 


c) variazione della direzione di osservazione (SAR 
"Squinted") 


modalita^ operativa che potra^ apparire interessante nel se- 
guito. Nel caso in questione la geometria di fig.8.3 si mo- 
difica in quella di fig.8.7 (cambiando convenientemente an- 
che gli assi di riferimento). Considerando il punto in os- 
 servazione lungo l^arco definito sulla ascissa curvilinea s, 
e^ immediato dimostrare, seguendo la tecnica usata per di- 
mostrare l^andamento di fig.8.4, che l^escursione in fre- 
quenza per un punto che varia da B a C e^ pari a 


2v 
(8.16) BAS 7 T sen 60 
À À 
nella approssimazione cos 2L -] e sen 2L 21" 


Dalla (8.16) segue che la (8.6) nel caso di SAR 
"squinted" si modifica nella 
LL 


(8.17) R AZsS 7 2 senó 


e quindi, come era intuibile, nella posizione di osserva- 
zione a 909 si ottiene un massimo di risoluzione. 
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Fig.8.7 - Geometria di un SAR "squinted" 


Per quanto riguarda la tecnica di elaborazione usabile, 
poiche^ pe. come detto ci si e^ ricondotti alla compressione 
di un segnale linearmente modulato in frequenza  (LFM) 
"chirp", tutta la teoria di elaborazione di tali segnali e^ 
perfettamente adattabile anche se sotto forma campionata. 
Andranno quindi considerate le reti di pesatura e le con- 
seguenti perdite di risoluzione dettate dall^esigenza di a- 
vere bassi lobi laterali, come verra^ meglio dettagliato nel 
seguito. 

Peraltro anche la 


d) tecnica di elaborazione "dechirping" 


puo essere usualmente adettata e consente un basso costo 
computazionale. La tecnica in questione e^ schematizzata in 
fig.8.8 per il caso di elaborazione in distanza. 

Il segnale trasmesso in forma "chirp" viene ricevuto 
come molteplicita^ di chirp dei singoli elementi dispersi in 
distanza (analogamente avviene nella ricezione di segnali 
coerenti azimutali nel SAR, per un certo "range bin"). 

I "chirp" in questione vengono fatti "battere" in un 
mixer con un "chirp" di lunghezza conveniente in ricezione; 
si rendono disponibili quindi tanti segnali di tipo sinusoi- 
dale limitati in tempo. Ad ogni posizione del segnale rice- 
vuto relativamente alla allocazione in tempo del segnale di 
riferimento (oscillatore locale) corrisponde una ben deter- 
minata frequenza che potra. essere estratta. Ne viene una 
tecnica di filtraggio "sliding" che (come dimostrato in 
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App.2) si identifica con un filtraggio adattato e che puo^ 
essere approssimato da un banco di filtri tipo FFT, se t1XXT 
(v. fig.8.8c)). 


segnale ricevuto 


segnale trasmesso N ^ 
— á. 
t 
det ) 
( T 
" Tie ) 
oscillatore locale 


b) 


Fig.8.8 - Schematizzazione della tecnica di dechirping 
a) segnale trasmesso 
b) segnale ricevuto 
c) uscita dal "mixer" 


In realta/ un tale banco di filtri agisce su tutto un 
segnale in tempo e opera una separazione in frequenza; per- 
tanto se opera in T-^tT, ovviamente il filtraggio non e^ a- 
dattato e c^e^ un contributo di rumore aggiuntivo. D^altro 
lato se il banco di filtri opera in T-1 si hanno perdite 
dovute al fatto che non tutto il segnale e^ stato preso in 
esame. 

Una realizzazione "sliding" e^ concettualmente possi- 
bile ma il costo computazionale e^ elevato. Per T««T tale 
problema diventa irrilevante. Peraltro i vantaggi dovuti ad 
una tale metodologia di elaborazione rispetto ad un filtro 
"chirp" convenzionale sono usualmente determinati dalla piu^ 
bassa frequenza di campionamento. Infatti con un filtro 
"chirp" convenzionale il campionamento deve avvenire a fre- 
quenza dell^ordine di B, dove B e^ la larghezza di banda del 
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"chirp", mentre nel caso di un filtro a dechirping la lar- 
ghezza di banda dopo "mixer" e^ data da B t/T e per 1«T la 
frequenza di campionamento che ne risulta puo/ essere di 
molto inferiore a B. 

In questo caso quindi la conversione analogico-digitale 
(A/D) si presenta usualmente ben piu^ facile ed anche il co- 
sto computazionale del filtro elaborativo diviene basso ri- 
spetto ad un filtro "chirp": peraltro e^ usualmente possi- 
bile usare anche algoritmi particolari quale lo FFT. 


8.3. I1 SAR non focalizzato 


La tecnica di elaborazione per il radar ad apertura 
sintetica convenzionale consiste, per come detto, in un pro- 
cesso di compressione di un segnale "chirp" che per sua de- 
finizione contiene un termine di fase parabolico: la tecnica 
di compressione puo/ essere rivista (v. anche App.2) come 
tecnica di compensazione (o eliminazione) del termine qua- 
dratico della fase oltre ovviamente a quello lineare. 

Peraltro il SAR non focalizzato compensa solo il ter- 
mine lineare. In altre parole il segnale in ricezione dopo 
rivelazione coerente con un oscillatore a frequenza fissa 
viene filtrato in un banco di filtri tipo FFT, una volta e- 
videnziati ed estratti i dati relativi ai singoli "range 
bin". t 

Poiche^ la frequenza azimutale, per come detto, varia 
(in modo approssimativamente lineare), sara^ necessario li- 
mitare il tempo di elaborazione o integrazione CT, s altri- 
menti il segnale di ingresso viene ad interessare i vari 
filtri; tutto cio/ e^ rappresentato in modo schematico in 
fig.8.9. 

In altre parole aumentando T aumenta il potere ri- 
solutore dei vari filtri (secondo lfT per contro si ha 
uno spostamento della frequenza interessata, che (nel caso 
non "squinted") diviene (v. fig.8.4): 


(8.18) 


p 
ls 


La condizione di ottimo puo essere valutata immediata- 
mente utilizzando tutto il T, fino a quanto ci si sposta di 
un filtro: 
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H u^ / 0 
D — ay—— 
(8.19) T XR "a TO 2 
n [^ 2v 
Fig.8.9 -  Schematizzazione di un  elaboratore SAR non 
focalizzato. 


A questo tempo corrisponde una lunghezza della antenna 
sintetica pari a 


— Ber (Re 2) 
(8.20) L. -"* "xh 2 


La risoluzione azimutale che ne consegue per il SAR non 
focalizzato per la (8.11) diviene allora 


^ À 5 R6 AR, 
pce "Ma CZ Uo PTAEQU' OG 
s .e 
2 


che andra^ confrontata con la (8.1) e la (8.6) (o (8.11)). 
Un andamento comparativo delle varie risoluzioni possi- 
bili e^ riportato in fig.8.10. 
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10- eq.(8.1) 


Fig.8.10 - Risoluzioni ottenibili da SAR focalizzati e non 
focalizzati. 


8.4. Qualita" dell'immagine ed i parametri radar 


Al fine di individuare i requisiti di una immagine come 
disponibile da un SAR converra^ definire alcuni parametri di 
sistema globale, che peraltro trovano un riflesso sulle spe- 
cifiche del sensore o apparato radar. 

Nel seguito per ciascun parametro che si ritiene sia di 
interesse viene proposta una definizione e quindi vengono 
individuate da un punto di vista qualitativo le implicazioni 
sul sensore. 


a) Risoluzione spaziale: 


distanza a cui due bersagli puntiformi di pari livello ven- 
gono riconosciuti come distinti in quanto le loro risposte 
vengono ad intersecarsi nelle code ad un livello pari a -xdB 
rispetto al picco (in genere si assume x-3 o 4): si ipotizza 
il livello degli echi di cui sopra molto alti rispetto alla 
rumore di fondo ed agli altri echi distribuiti. 

Ovviamente al fine di ottenere una determinata risolu- 
zione spaziale la larghezza di banda del sistema dovra^ es- 
sere sufficientemente larga e quindi il campionamento spa- 
ziale (in distanza ed azimut) dovra^ essere adeguato. La mi- 
grazione in distanza dovra/ essere contenuta. 


624 


In realta^ la definizione di risoluzione e quindi 1a 
relativa misurazione in fase sperimentale implica una media 
su diverse orientazioni e posizione dei bersagli per tener 
conto anche di una media dettata dalla griglia di campiona- 
mento spaziale. 


b) Dinamica: 


rapporto del segnale massimo al segnale minimo che si vuole 
analizzare. 

Influenzano la dinamica il livello dei lobi laterali 
(S.L.)che hanno luogo nelle varie "compressioni", il numero 
di bit del convertitore analogico digitale, il rapporto se- 
gnale a rumore, le ambiguita^ (che verranno definite nel 
seguito) come "ripiegamento" di segnali spuri nella zona di 
interesse e quindi indirettamente la frequenza di ripetizio- 
ne radar (PRF). 


c) Copertura: 


zona di possibile analisi in distanza e azimut. 

La copertura comporta quindi l^ottimizzazione di ogni 
parametro radar come il tipo di forma d^onda da trasmettere, 
la PRF, l^effetto delle ambiguita^... 


d) Rugosita^ dello sfondo (speckle): 


come rapporto fra parte fluttuante e valor medio per una 
Scena ipotizzata uniforme costituita da una molteplicita^ di 
riflettori. 

Questo parametro verra' analizzato nel paragrafo che 
segue in quanto costituisce un elemento determinante l^ar- 
chitettura di tutto il processo di elaborazione e conduce 
alla definizione di risoluzione radiometrica. 


e) Contrasto: 


rapporto fra il livello proprio di una zona a riflessione 
minima (come zona in "ombra radar") al livello medio della 
Scena. 

Il contrasto e^ condizionato oltre che dal livello dei 
lobi laterali anche dal suo valore integrale (ISLR) e natu- 
ralmente dal rapporto segnale-rumore. 


f) Dinamica di prossimita^ (correlazione spaziale): 


rapporto fra un segnale a livello massimo ed il livello me- 
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dio dei campioni adiacenti (in assenza di rumore di fondo). 

La dinamica di prossimita^ implica il dover lavorare 
con una certa banda spaziale e con un determinato campiona- 
mento spaziale; naturalmente una tale dinamica e^ condizio- 
nata dal valore di S.L. e ISLR oltre che dal livello di ambi- 
guita^. 


g) Luminosita^: 


livello medio della scena in esame. 

La luminosita^ e^ condizionata dalla rumorosita^ del 
sistema, dal rapporto segnale-rumore, dal guadagno dell^e- 
laboratore oltre che dal posizionamento delle soglie del 
sistema di post-elaborazione, utile ad una presentazione 


finale dell^immagine. 
h) Rumorosita": 


livello medio del segnale di uscita per un ingresso nullo. 

La rumorosita/ del sistema e^ la specifica stessa di 
rumore di sistema, che insieme al guadagno da^ luogo alla 
sensibilita^ dell^apparato. 


g) Code: 


o residui laterali da echi ad altissimo livello che possono 
condurre l^apparato in regime non lineare, che puo^ provo- 
care effetti di cattura di echi vicini e problemi di desen- 
sibilizzazione in zone contigue. 


8.5. Lo "speckle" e la tecnica "multilook" 


Per come detto il SAR processa i segnali di ritorno in 
maniera coerente per ottenere una fine risoluzione azimuta- 
le, questa tecnica rende il sistema suscettibile del fenome- 
no "speckle" alla stessa maniera di come avviene nei sistemi 
che usino il laser. 

In realta^ ogni elemento superficiale genera un ritor- 
no, che e^ caratterizzato dalla "riflettivita/ superficia- 
le" o9, che puo^ essere modellata da un processo gaussiano, 
che, dopo rivelazione quadratica (determinazione in poten- 
2a), da^ luogo ad una funzione densita' di probabilita^ 
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(8.22) p(c^) - (/ e^) exp(- c/o?) 0«o? «c 


dove c? indica la riflettivita^ superficiale media. Tramite 
l'equazione radar la potenza dei ritorni e^ linearmente le- 


gata al valore o. 
Ricordando poi la definizione del coefficiente di va- 


riazione di una variabile aleatoria x, come rapporto fra de- 
viazione standard e valor medio: 


(8.23) Voz 


Ie 


e^ possibile definire "risoluzione radiometrica" la 
(8.24) Ro 10 log(l-V) 


come indice caratteristico della fluttuazione dei ritorni e 
quindi determinante l^accuratezza della misura di c2. 


2 
Poiche^ la varianza connessa alla o? e^ data dalla c? " 
nel caso valga la (8.22), si ha 


(8.25) V1 Fx Re - 3 dB 


Al fine di ridurre la risoluzione radiometrica (ossia 
di migliorare la determinazione di 609) e^ possibile consi- 
derare la somma incoerente di N. grandezze, che obbediscano 
alla (8.22), arrivando alla 


1l ck ü 1 

(8.26) Vu 3 Ro 10 Puogui 3; 

L L 
infatti il valore medio cresce linearmente con N, mentre le 
varianze si sommano quadraticamente. j 

Poiche^ d^altro canto l^equazione radar consente la va- 
lutazione del ritorno, dell^i-esimo elemento superficiale, 
mescolato al rumore: 


" o 2 
(8.27) - -K uM tn 
dove K e^ dettato dalla equazione radar, allora la (8.22) si 


modifica nella 
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(8.28) p.i) - (A/P i) exp(-P,, /P,,) dove P,-K 9i tn 


Valutando il coefficiente di variazione si ha ancora u- 
na risoluzione radiometrica pari a 3 dB. 

In realta^ una volta ricevuto un segnale si ha una sti- 
ma polarizzata di c dal valore di Pe, tramite la (8.27); 
converra^ allora depolarizzare detto stimatore pensando alla 
relazione 
(8.29) Po-m cw 

ri ri 
che consente una determinazione immediata di cí avendo sot- 
tratto il contributo medio del rumore. 

Alla nuova variabile 2 e^ connessa una nuova funzione 
densita^ di probabilita^ (in realta^ identica alla (8.28) 
con valor medio spostato di n2), caratterizzata da valor me- 
dio e deviazione standard: 


M09 K 6. 
ri T 
(8.30) 
[9 2 
g -z 
- Kc, tn 


ri 


Dalla (8.30) per la (8.23) si ha un coefficiente di va- 
riazione: 


[) 2 
K M n 1 
(8.31) Vo - —L -]-4-— 
n o 2 
K 68; S 
d 
avendo definito 
; Ke, 
(8.32) S. - —— 
2 
n 


rapporto segnale a rumore. 

Considerando d^altra parte la eventuale integrazione 
incoerente di N, elementi e^ allora possibile ridefinire la 
"risoluzione raltonsrrins" tramite la relazione: 


1 1 
ys 
S N 


(8.33) RT - 10 log [1 * (1 * 
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In fig.8.11 e^ riportato l'andamento della (8.33) per 
diversi valori di Nj. 


r' dB 

3.5 
3 

2.5 
2 

3.5 
) 2 
0 5 10 15 20 s'lag 

Fig.8.11 -  Andamenti ,della risoluzione radiometrica in 


funzione del rapporto s^. 


Una esigenza piu/ volte notata e^ quella di poter di- 
sporre di una risoluzione radiometrica inferiore a 222.5 dB. 
Si impone allora il problema di usare un valore di N, che 
puo. essere 4 o 6. L'esigenza di valori piu^ piccoli d RI, 
come ad es. richiesto in agricoltura nella valutazione della 
variazione con il tempo di particolari coltivazioni estese: 
R. x.2*.5 dB puo/ essere ottemperata considerando in- 
tegrazioni non coerenti, una volta segmentata l^immagine 
(pensando a territori estesi), nella elaborazione finale o 
post-elaborazione dell^immagine adattata all^utenza. 

In realta^ il problema della somma incoerente si ricol- 
lega al problema di somma di immagini scorrelate dello stes- 
So oggetto ossia (ad es.) di immagini che si riferiscono a 
spettri non sovrapponentesi. 

Allora e^ possibile generare queste bande riferendosi a 
N. diverse frequenze in trasmissione oppure e^ possibile 
spezzare la storia doppler di fig.4 in N, zone o "look" non 
sovrapponentesi. In ogni zona si procedera/ ad una integra- 
zione coerente, le varie zone saranno sommate incoerente- 
mente. Naturalmente i due metodi sopra descritti possono es- 
sere usati contemporaneamente. 

Nel seguito ci si riferira/ alla seconda soluzione che 
appare molto semplice dal punto di vista applicativo; peral- 
tro lo spezzare la storia doppler in N "look" comporta che 
la risoluzione azimutale (v. eq.(8.6)), che e^ determianta 
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dall^inverso della dinamica doppler (v. B, di fig.8.4), sia 
data dalla larghezza di banda relativa al singolo "look": 


(8.34) RIo- *vV-N- 


to| c7 


Peraltro il fatto che la risoluzione doppler sia aumen- 
tata di N,. volte non costituisce di norma un problema in 
quanto per altri motivi, che appariranno chiari nel seguito, 
il valore di L si aggira.sui 10 m e la risoluzione richiesta 
e^ usualmente dell^ordine di 30 m. 


8.6. Risoluzione in distanza 


Conformemente a quanto detto a proposito dei radar im- 
pulsivi (tale in effetti e^ il SAR) e^ possibile legare la 
"risoluzione in distanza" alla durata dell^impulso compresso 
(19): 


CUN 
(8.35) AR s 


2 


La risoluzione in questione riportata nella direzione 
del terreno (v. fig.8.12 come sezione trasversale di fig. 
8.2) e^ determinata dalla relazione 

AR —DN Tc 
sen& g sena 
[9] [9] 


(8.36) Rp - 


con ovvio significato dei simboli. 


Fig.8.12 .-  Schematizzazione per la valutazione della 
risoluzione in distanza. 
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Ne viene che il numero di "range gate" o "bin" e^ dato 
dalla relazione 


2 x E 


À REN: Sp 
Remy RN AR b "[tg(907a ) ]- AR b Rj cosa, 


dove 
b e^ la dimensione trasversale della antenna (v. fig.8.2) 
Ri e^ ladistanza minima relativa alla zona sotto osserva- 


zione 

Rp e^ la risoluzione in distanza riportata sul terreno 
sotto osservazione 

a e^ l'angolo di off-nadir (v. fig.8.2). 


8.7. Considerazioni di sistema e scelta dei parametri fonda- 
mentali 


Nella determinazione dei parametri fondamentali di un 
SAR, particolare attenzione dovra^ essere rivolta alla scel- 
ta della frequenza di ripetizione (PRF). In realta^, una 
volta individuato lo spettro del segnale in ricezione (v. 
fig.8.4), poiche^ un radar ad impulsi opera un campionamento 
a tutti gli effetti, lo spettro in ricezione si ripetera^ o- 
gni PRF allora al fine di evitare il fenomeno di "aliasing" 
dovra^ essere rispettata la relazione: 


2v 


(8.38) PRE» BÍ 


D^altro lato i ritorni da zone sotto analisi (Sg in 
ar 12) interesseranno uno spazio che riportato in Cinpo 
determinato dalla relazione: 


Naturalmente, pur potendo operare il SAR in ambiguita^ 
di distanza (data la notevole distanza (200-1000 km) propria 
delle applicazioni spaziali), la trasmissione non dovra^ a- 
ver luogo nell'intervallo di tempo T4 (caratteristica clas- 
sica dei radar etu. ossia: 


c*b 


-2XR 
o 


(8.40) PRF Ci j 8a 
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Combinando la (8.40) e 1a (8.38) dovra* avvenire: 


cb 2v 
(8.41) 2AR tg a 2L 
Ossia 
"YES T 
(8.42) A-b.L2? : À Ri tg a 


Pertanto le relazioni sulla ambiguita^ (8.38) e (8.40) 
definiscono una area minima della antenna data dalla rela- 
zione (8.42). 

Considerando il caso del SAR-X (della missione SIR-C 
prevista dal JPL per il 1990 [12], cui particolare atten- 
zione verra^ riposta nel seguito), si ha 


v 2 7500 m/sec 
a. « 60? 
ED. 


(8.43) H - 250 km -—7* R, - H/cosa, - 500 km 


à - .03m (B.X) 
per cui la (8.42) diviene: 
A-b*'L2? 2.6 m 


In realta/ le dimensioni dell'antenna previste sul 
SAR-X sono 


da cui 


Dalle (8.38), (8.39) e (8.40) e^ possibile anche scri- 
vere: 


cL 
(AR) 5n M 4 v sen 2 


che da^ un limite alla dimensione longitudinale dello 
"swath" (v. fig.8.2). Nel caso determinato dalla (8.43), 
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considerando, per ragioni tecniche, limitata a 12 m la lun- 
ghezza massima della antenna si ha: 


(8.45) 21 X 140 km 


Si intuisce facilmente che, adottando dei margini nelle 
equazioni (8.38) e (8.40), dettati da motivi di "aliasing" e 
ritorni dai lobi'laterali sul piano trasversale (ambigui- 
ta^), 40 km e^ da ritenere gia^ un limite superiore per la 
dimensione longitudinale dello "swath". 

In realta^ dato il rilevante interesse ad aumentare la 
dimensione dello swath, sono state proposte diverse tecniche 
in letteratura, che meritano considerazioni particolari. 

Dalla (8.44) considerando la dimensione trasversale 
dello swath pari a Ri AL, nasce un limite anche alla su- 
perficie di terra interessata: 


CÀR 


2 j í 
(8.46) x LA M 4 v sen a5 


Tale limite nelle condizioni (8.43) diviene pari a 179 
km^. 

Ricordando la (8.34) e^ possibile riscrivere la (8.44) 
in termini di rapporto larghezza dello swath a risoluzione 
azimutale possibile, per modo che si intuisce facilmente co- 
me detto rapporto rimane praticamente indipendente dalle 
condizioni operative. 

Fissati in tal modo i limiti delle varie grandezze in 
gioco, converra^ ora determinare i valori effettivi, anche 
soggetti ad altri vincoli pratici. 


a) Dimensioni dello "swath" 
Dalla geometria di fig.8.12 si ha facilmente: 
(8.47) Sn - H(tg(o 8/2) - tg(o -0,/2)) 
dove 9x 7 Mb. 


In ogni caso la (8.47) deve rispettare il vincolo 
(8.44) che puo^ essere riscritto: 


C*L 


(8.48) 9g "CA KK v sena 
r'a o 


dove sono stati introdotti i coefficienti di sicurezza 
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K. per tener conto delle dimensioni del  fascio in 
elevazione (v. (8.40)) 
Kj per tener conto delle dimensioni dello spettro doppler 


e quindi evitare fenomeni di aliasing (v. (8.38)). 


Combinando le (8.47) e (8.48) si ha, nel caso del SAR-X 
(v. (8.43)), 1a fig.8.13 (avendo ipotizzato, come avviene di 
norma, K *K uj in cui e^ riportato l^andamento della di- 
mensione "longitudinale dello "swath" in funzione dell^angolo 
di off-nadir per diversi valori di b(60,- A /b). 

Questi andamenti potranno essere opportunamente riela- 
borati per tener conto della curvatura terrestre, in ogni 
caso l^ordine di grandezza delle dimensioni dello "swath" 
rimane quello determinato in fig.8.13. 

Naturalmente e^ possibile cambiare b al variare di 9, 
(parzializzando l^antenna), per ottenere un valore di Sn 
sufficientemente indipendente da 

Sp (e) 
1eg 


V-7.500 m/sec 
17128 


18 28 38 48 58 58 


Fig.8.13 - Andamento dello "swath" in funzione dell^angolo 
di off-nadir. 


L^uso di un b piccolo per qualsiasi valore di a5 puo^ 
non essere consigliabile per problemi di sensibilita' , che 
verranno precisati nel seguito, e di ambiguita". 

Considerazioni pratiche possono peraltro indurre un ul- 
teriore limite nella dimensione dello "swath". 

In realta^ si pensi ad una trasmissione a terra dei va- 
ri dati come presi all'uscita di una media frequenza (o sul- 
le componenti x e y riportate in banda base). Il campiona- 
mento di tali dati dovra/ essere realizzato rispettando il 
relativo teorema o meglio rispettando il criterio di rivela- 
bilita^ dei segnali campionati. 
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Ritenendo di voler disporre in distanza di una partico- 
lare risoluzione sul terreno, in particolare pari a quella 
azimutale,  dovra^ essere (v. equazioni (8.14), (8.34), 
(8.35) e (8.36)): 


c T, " 
(8,59) En f 2 sen is E 


Ricordando poi che l^impulso trasmesso e^ usualmente, 
per ben noti problemi di limitazione di potenza di picco, un 
segnale "chirp" e^ ben noto come la larghezza dell^impulso 
compresso (t.) e^ data dall'inverso della larghezza di banda 
B. Ne viene pertanto: 


(8.50) B - 


In definitiva la larghezza di banda del chirp dovrebbe 
essere variata con continuita^ al variare di 6» al fine di 
ottenere una risoluzione costante. D^altro canto il campio- 
namento del segnale dovrebbe avvenire a frequenza 


(8.51) f. - K, * B 


dove K, e^ un fattore di sovracampionamento utile per non 
perdere troppo in rivelabilita^ media dei segnali che, ov- 
viamente, non sono sincroni con la legge di campionamento; 
in pratica si assume K, -*1.1-1.5. j 

La variabilita^ di B puo essere conseguita usando ad 
es. le nuove metodologie di realizzazione di chirp con tec- 
niche digitali, anziche^ le ormai classiche a onde acustiche 
superficiali (SAW) [13]. 

Una volta fissato allora il campionamento e le dimen- 
sioni dello "swath" i dati inviati a terra sono definiti 
dalla relazione del 


b) "data rate" 


che stabilisce il numero di bit da trasmettere nell^unita^ 
di tempo. Pensando alla trasmissione di tutte le informazio- 
ni, prelevate durante il periodo determinato dalla PRF, nel- 
lo stesso periodo ne viene ovviamente (ric. (8.48), (8.38)): 
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Ke eL K. K, M 
Uem Wd ce ES UP ERE Fam EL TR x 
AZ rÉ à o Ly 
c K. n, 


L K, sena, N 

dove con n, si e^ ipotizzato il numero di bit utile per la 
trasmissione secondo problematiche di risoluzione in ampiez- 
za che si riflettono in sensibilita^. 

Il collegamento di comunicazione deve garantire il 
"data rate" (8.52); qualora cio^ non fosse possibile come 
spesso avviene in pratica, la limitazione inerente dettata 
dalla (8.52) puo^ essere rivista come una limitazione in Sn 

Naturalmente dovra^ essere ora esaminato come ulteriore 
vincolo la differente 


c) potenza di ritorno per i vari punti in Sn 


dovuta al fatto che la distanza di osservazione (R, e R, di 
fig.8.12) e^ differente relativamente ai vari elementi dello 
"swath". Ricordando che per un "target" distribuito la po- 
tenza di ritorno (ric. eq. radar) va secondo R ^, e^ pos- 
Sibile valutare il rapporto delle potenze agli estremi di 


S B 


"E 
H- 
(8.53) Y lig - 30 log [ 
Da considerazioni geometriche si ha ancora facilmente 
/ S 
l-t (tg o, Tt zi» 
(8.54) * 30 10g ——————————— 


Y lag P 
l-c tg^a, 


Per diversi valori di S, la (8.54) e^ riportata in fig. 
8.14; i valori riportati in ordinate suggeriscono di non 
portare particolari sagomature al guadagno d^antenna. 

Sara necessario ora affrontare il problema centrale di 
ogni sistema radar ossia la 


| d) sensibilita^ 


Considerando come segnale utile l^eco di ritorno (target 
distribuito) che deriva da una certa zona (Istantaneous 
Field Of View: IFOV) definita tramite l^apertura azimutale 
data da 6AR e la cella di distanza c t/2sena, (t e^ 1a lun- 
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ghezza dell'impulso non compresso) e^ possibile scrivere, 
con notazioni classiche, per il rapporto segnale a rumore: 


P 
S P [*) (UR 1 
(8.55) LT ——É—-G*p*Aoc 7.z25-— 0 *R LL 
N (4182)? 2 sena, A KTBF 
—  — 


cella espansa 


dove 

P e^ la potenza di picco in trasmissione 
C(pA) e^ il guadagno (area efficace) dell^antenna 
f» 


e e^ l'efficienza dell^antenna 


[ e^ la riflettivita" del target 
y(db) 
2 
1.8 
1.8 
1.4 
1.2 
1 
.8 Sg * 38 Ka 
8 
.4 
.2 
"we 2a 38 48 sa ea Uc 


Fig.8.14 - Rapporto delle potenze di ritorno agli estremi di 
$,730 km al variare di o 


[*] 


Il rapporto segnale-rumore puo essere anche valutato 
considerando la cella radar compressa, determinata dalle ri- 
soluzioni in azimut e distanza: 


(8.56) 


Allora il rapporto segnale e rumore e^ dato dalla rela- 
zione (v. equazioni (8.5), (8.6) e (8.36)): 
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S u- [) " "e L 1 
QM queo ge erAc a rq FEgET 
(^T R^) [7 
P cT 
"— — € eee AS OORCECN T ENCm 
- zg'9'5'Às gung 2 7 '4'5, EmP 
(4T R^) o 
P 
p o cT E 2AR E 
" 2.2 0*0*Àc0 gena, 2 .2  KTBF 
(47 R^) o L 
dove 
G e^ il rapporto di compressione del chirp in distanza 


- 


CA e^ il rapporto di compressione in azimut (v. eq.(8.5)). 


La (8.57) dopo semplici passaggi si identifica con la 
(8.55); questo fatto vuol significare che la tecnica di com- 
pressione non altera il rapporto S/N, per come questo e^ de- 
finito. 

Si consideri ora la presenza di N, look, allora la ri- 
soluzione azimutale da L/2 (eq.(8.6)) diviene Np* L/2 (eq. 
(8.34)), naturalmente la storia doppler si spezza in N 
storie doppler, ognuna delle quali ha un rapporto di com- 
pressione (v. fig.8.4) 


o 
(8.58) e "» 


D^altro canto l'integrazione finale non coerente con- 
sente un guadagno ancora di ^ N pertanto 1^eq.(8.57) (e 
quindi la (8.55)) ha valore anche nel caso multilook e puo^ 
essere riscritta nella: 

o 
o cO96.p 
z-merp E Pu A 


(8.59) 
P 33. 7^ seno, R).KTBF 


zu 


In tab.8.4 sono riportati i vari parametri (in dB) so- 
pra definiti anche nel caso di SAR in banda C e L che (pro- 
gettati dal JPL) completano la missione di cui fa parte il 
SAR-X sopra citato. ! 

Si osservi che in tab.8.4 e^ riportato, al fine di in- 
terpretare i risultati inerenti alla eq.(8.59), il valore 
di c? che comporterebbe un S/N-1(0 dB) ossia il valore di 
c?(c0) equivalente al rumore. 

Al fine di rendersi conto della validita^ del progetto 
e degli S/N conseguibili in fig.8.15 sono riportati i limiti 


H 
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delle zone (definite a probabilita/ pari allo 80Z) di esi- 
stenza di g". relativa a singole applicazioni (oceani, 
strutture geologiche e vegetazioni). Gli andamenti di fig. 
8.15 vengono usualmente utilizzati al fine di ottimizzare le 


caratteristiche di sistema. 


Tab.8.4 


t (34 usec) 


KIBP 
(B-19 Miz, P-2 dB) 


20? 40? 60 

Fig.8.15 - Andamenti di 9? al variare di 0 
——————————————— oceano 
mms strutture geologiche 
—-*-*"-*- 7 wegetazioni 
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d) Scelta della PRF 


Il problema della scelta della PRF e^ un problema di base in 
quanto la sua ottimizzazione comporta la riduzione delle am- 
biguita^ (v. [5], [6] e [7])- 

In parole povere quando la PRF e^ alta, i ritorni radar 
da due impulsi successivi (anche da zone distanti (ric. lobi 
laterali)) possono sovrapporsi nel ricevitore e si ha la co- 
Siddetta ambiguita^ in distanza. D^altro canto effetti di 
"aliasing" dovuti alla PRF come frequenza di campionamento 
producono significativi falsi echi di ritorno nella regione 
di storie doppler utili e producono la cosiddetta ambiguita^ 
azimutale. Per i dettagli su questo argomento converra^ ri- 
ferirsi a quanto riportato in [7]. 

In ogni caso individuati due istanti T eT cor- 


max 
rispondenti ai ritorni in Pi e P5 di fig.8.12, al fine di 


. eliminare la sovrapposizione dei ritorni con la tra- 
smissione (ric. eq.(8.40)) 
dovra^ avvenire 


——— 
(8.60) 
| far $ ME, - x 


essendo M l^ordine della ambiguita^ dei ritorni e valendo: 


ita 2H 
BÍ I7 4*4. 2] 
| min c cos(a, ím 2) 
(8.61) | 
T " 2 H 


max c cos(9 0. /2) 
dove 9r e^ l'angolo che delimita Sn (ric. eq.(8.47)): 


(8.62) z H(tg(a,*0. /2) - tg(a,-0,/2)) 


i: 

Considerando fisso il valore di Sa pari ad es. a 30 km 
e H-250 km, in fig.8.16 e^ riportato O0, in funzione di [E 

Dalle relazioni (8.60) e (8.61) e^ possibile quindi 
tracciare gli andamenti delle zone ammissibili come ripor- 
tato in fig.8.17. 

Un^altra condizione limite da soddisfare e^ relativa al 
fatto che le zone direttamente sottostanti il SAR (zone di 
ALE - Altitude Line Echo) hanno elevate riflettivita' (v. 
fig.8.15) e quindi i relativi ritorni dai lobi laterali (se 
si sovrappongono ai segnali utili) possono degradare la sen- 
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Fig.8.16 - Andamento dell^angolo che delimita Sa in funzione 
di 6 (v. fig.8.2) per ottenere un valore di S,730 km. 


Fig.8.17 - Zone ammissibili per la PRF per uno swath pari a 


30 km 


V limitazione imposta dalle ambiguita^ (eq.(8.60) 
NN limitazione imposta dal problema ALE 


valori ammissibili di PRF 


sibilita^. Naturalmente non essendo possibile in genere met- 
tere degli zeri sul diagramma di antenna in prefissate dire- 
zioni, in quanto spesso e^ richiesto che l^angolo di off- 
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nadir possa variare con continuita^, allora poiche^ il ri- 
tardo collegato con dette zone e^ pari a 2H/c, dovra^ avve- 
nire, con evidente significato nei simboli 


2H - : 
(8.63) DT i/f, » ce Perogni i - 1,...M-1 
ossia 
2H 2H i 
(8.64) vutc-mpfsRE 
e cos(a 9c 2) c f£, 
da cui 
(8.65) te ? CES -6 /2) 
2H o E 


c ( cos(a 8,72)! 


La condizione di cui sopra, se non soddisfatta, dovra^ 
comportare la seguente condizione: 


2H 
(8.66) Tene - 1/f, « * 


Dalla (8.66) si ha 
UETIHENOS: ERTEUPAVSNE 
T dlisuet i. ded 
c cos(& «6./2) 


(8.67) f. « 


Per uno "swath" pari a 30 km secondo i parametri piu^ 
volte citati si ottengono le limitazioni ancora riportate in 
fig.8.17. 

Dagli andamenti di fig.8.17 e^ possibile osservare qua- 
li frequenze di ripetizione possono essere adottate. 

D'altro canto ulteriori vincoli vanno tenuti presenti e 
particolari analisi dovranno essere effettuate al fine di 
ottimizzare i "pattern" d'antenna tenendo conto di opportune 
reti di pesatura in distanza ed azimut, cosi da ottimizzare 
il rapporto di 


f) ambiguita^ 
(li^"Integrated Side Lobe Ratio" - ISLR) come delimitazione 


del livello dei segnali spuri (in distanza e azimut) che 
vengono a mescolarsi con il segnale utile. 
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Un possibile criterio per conseguire l^ottimizzazione 
di cui sopra puo essere quello di ricercare per ogni para- 
metro, oggetto di analisi, quel valore che consente di ren- 
dere massima la larghezza dello "swath", avendo soddisfatto 
i requisiti della qualita^ dell'immagine. 

Il parametro su cui viene posta spesso particolare at- 
tenzione e^ ancora la PRF (una volta scelto il pattern di 
antenna), in tal modo sara^ possibile una scelta definitiva, 
nell'ambito degli spazi ammessi in fig.8.17. 

La qualita^ dell^immagine per semplicita^ viene riferi- 
ta generalmente a solo due dei parametri definiti nel par. 
8.4: la risoluzione (in distanza ed azimut) ed al rapporto 
segnale a disturbo che puo^ essere scritto 


S e^ la potenza del segnale utile 

ui ADU i " disturbo globale 

PN VS M " rumore di sistema 

LE V A degli echi ambigui (ritorni da zone late- 
rali in distanza ed azimut: ambiguita^ inter-"swath") 

P e^ la potenza dei lobi laterali relativi alla forma 

d^onda trasmessa (ambiguita^ intra-"swath") 


Il problema pertanto si sposta nella valutazione di 
S/P. che costituisce il rapporto di ambiguita^, in quanto le 
altre grandezze che compaiono nella (8.68) sono state gia^ 
ampiamente discusse. Al fine di valutare detto rapporto di 
ambiguita^ converra^ porre le seguenti definizioni, facendo 
riferimento alla schematizzazione di fig.8.18: 


. A(8,U) pattern d^antenna in campo lontano 

. 6c?(x,y) coefficiente di riflettivita^ 

* 8X ye» energia del segnale corrispodente ad un e- 
: lemento di risoluzione di area Ax Ay 


Dalla equazione radar si ottiene [5], [7]: 


o 
(8.69) s, ,Go * A? teGo, «G01] £93. « ax - ay 
DPA R 
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Fig.8.18 - Schematizzazione utile alla valutazione del 
rapporto di ambiguita^. 


Passando da coordinate cartesiane alle coordinate indi- 
viduate dalla frequenza doppler (f) (che rappresenta 1la 
coordinata azimutale) e ritardo (tq) (elevazione o distanza) 


e^ possibile ottenere la seguente espressione, con ovvio si- 
gnificato dei simboli: 


(8.70) SCf, tu) z G(f,tj) ——4— 60*6R 


Assumendo la riflettivita^ indipendente dalla frequenza 
(simmetria circolare) si ha: 


(8.71) c(f,t) 7 c(t) 7 o*(a 9) "o*(o, « 5E 


che puo essere desunta dagli andamenti di fig.8.15. 

Peraltro il guadagno  dell'antenna  (rettangolare) 
G(£,tq) puo essere separato nei contributi in distanza ed 
azimut 


(8.72) &(f,tj - V C£/8,)sinc^(£/8 )-W (t, /T)sine^ (e 7) - 


- Ge(£) IC 
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dove 

WaC-) (WSC-)) rappresenta la funzione peso in azimut 
(elevazione) 

sinc(x) - [sen (x )]/(x) 


Pertanto le funzioni peso possono essere ottimizzate 
separatamente per l^azimut e per la elevazione (o distanza), 
al fine di minimizzare i residui dell'ambiguita". 

Considerando ancora (ric. (8.36)): 


$0 


cost — R? 


AZ 
(8.73) AR [ t " 
ae in x sena, " 2 sena, 


- 


e^ possibile definire [7] rapporto di ambiguita^ relativa- 
mente alla singola cella in distanza (caratterizzata da ta?! 


BA/2 
S(£,t )df 


SM BA/2 
PA d' Ba/2 5r 
» S(£*mf, ,t ,*nT)d£ 


Ba] 2 65, za, uo 

peri ao. m qualsiasi 
come rapporto fra la parte del segnale utile corrispondente 
alla cella in esame, ed il segnale che nella stessa cella 
viene a cadere per effetto della anbiguita^ in distanza ed 
in azimut. 

A questo punto il problema di ottimizzare le leggi di 
peso, la PRF... puo dirsi impostato e l'analisi, che viene 
condotta solitamente con metodi numerici, conduce a degli 
andamenti della (8.76) del tipo di quelli riportati in fig. 
8.19 da [1], per una determinata scelta delle PRF come com- 
promesso larghezza dello swath "data rate". In particolare 
si osservi che in fig.8.19 per ogni 96 e^ riportato il va- 
lore dell'^inverso della (8.74) corrispondente alla cella 
piu! critica nell'ambito dello swath. Naturalmente e^ possi- 
bile tenere conto anche della curvatura terrestre anche se 
la relativa valutazione conduce quasi sempre ad effetti di 
Secondo ordine. 
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20? 409 80? 


Fig.8.19 - Andamento dell'inverso del rapporto di ambiguita^ 
al variare dell^angolo di off-nadir [1] 

—————————————  vxalore medio 

---------------- valore massimo nello "swath" 


8.8. Algoritmi di elaborazione 


Al fine di realizzare le prestazioni cui piu' volte si 
e^ accennato, il dato di media frequenza come disponibile 
nelle due classiche componenti x e y deve essere opportuna- 
mente trattato, secondo la possibile schematizzazione di 
fig.8.20: 


due werk eir a.u aa mal 


Fig.8.20 - Schematizzazione del processo di elaborazione. 
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a) Compressione in distanza 


La compressione in questione puo/ in realta^ essere 
realizzata in media frequenza ma usualmente, per ragioni di 
dinamica, e^ realizzata sulle componenti video. 

Un modo molto valido dal punto di vista computazionale 
e^ quello per cui sui dati corrispondenti ad ogni sweep in 
distanza (cioe^ i dati associati con l^impulso emesso per 
ogni azimut) viene fatta la trasformata di Fourier ed il ri- 
sultato e^ moltiplicato per la trasformata di Fourier della 
funzione di riferimento in distanza. Sul risultato viene o- 
perata la trasformata di Fourier inversa (IFFT) a completa- 
mento della operazione di cross correlazione nel dominio 
della frequenza. 


b) Memoria "corner-turning" 


Prima della compressione in azimut i dati disponibili 
in distanza devono poter essere riletti in azimut per ogni 
distanza. In realta^ i dati "compressi in distanza" possono 
essere memorizzati in una forma bidimensionale e quindi tra- 
sposti. 

Una possibile struttura di tipo sequenziale e^ riporta- 
ta in fig.8.21 in cui l^elaborazione e^ praticamente conti- 
nua. I dati per una certa distanza ai vari azimut sono di- 
sponibili insieme e quindi elaborabili con continuita^ per 
le varie distanze. Dopo un tempo pari a 1/f., tutti i dati 
sono traslati di una colonna e si puo^ procedere all^elabo- 
razione degli azimut contigui, schematizzata in fig.8.21 
come una successione di prodotti per dei pesi opportuni. 


Fig.8.21 - Schematizzazione della memoria di tipo sequenzia- 
le. 
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Al fine di considerare l'ordine di grandezza della me- 
moria si consideri che il numero delle celle (o campioni 
complessi) in distanza necessaria sono 


(8.75) N. oz f 


(avendo ipotizzato pari risoluzione (v. (8.34)) in distanza 
ed azimut), mentre il numero delle celle in azimut diviene 
(v. fig.8.4): 


Nel caso N -1 (sfruttando tutta la risoluzione possibi- 
le del SAR) si potra^ notare l'alto valore di N, che, per i 
valori piu volte citati dei diversi parametri, diviene del- 
l^ordine delle centinaia o anche migliaia. La (8.76) condi- 
ziona le dimensioni della struttura di elaborazione ed ha 
valore se la frequenza di campionamento (£,) rispetta il 
segno di eguaglianza della (8.38). Cio/ in genere non e^ 
possibile, infatti il segnale con il suo spettro esige un 
valore piu alto di f, per evitare fenomeni di aliasing (v. 
fig.8.22). Allora e^ possibile prefiltrare quindi abbassare 
la frequenza dei dati in uscita dal prefiltro, ad opera di 
un interpolatore, ad un valore ottimo per ottenere il valore 
di N, della (8.76). 


Fig.8.22 - Spettro del segnale SAR. 
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Il prefiltro puo^ avere una struttura del tipo di quel- 
la riportata in fi1g.8.23 oltre alla struttura trasversale 
classica. Naturalmente i pesi varieranno nel tempo secondo 
una legge predeterminata e ciclica. Se si sceglie un filtro 
trasversale (ad es. del tipo FIR - Finite Impulse Response) 
di 10 elementi, l'uscita del filtro sara^ valida solo dopo 
10 passi in azimut, allora dato il modesto abbassamento di 
frequenza f. possibile, bisognera/ multiplare per 10 1a 
struttura di fig.8.23 (v. zona tratteggiata) e poi interpo- 
lare le uscite. 


Fig.8.23 - Struttura del prefiltro. 


Si tenga presente che valori normali di B4 Sono 1000- 
1500 Hz, mentre la f, oscilla fra 1700-2000 Hz. Tutto cio^ 
fa intravedere un uso limitato di detto filtro, che invero 
acquista un significato preciso nel caso si operi con sotto- 
chirp ("look"). Per esempio, nel caso N,-6, la banda B, di 
fig.8.22 potra^ essere filtrata in sei zone realizzando il 
cosi^ detto filtro di sub-apertura. Si tratta della forma- 
zione di 6 filtri che operano in parallelo sul segnale di 
ingresso, che saranno del tipo di quelli in fíg.8.23, multi- 
plati in numero non eccessivo in quanto la frequenza f 
potra^ essere ridotta di sei volte. Naturalmente detto fil- 
tro di sub-apertura potra^, ove possibile, contenere anche 
l'operazione di prefiltraggio. 

Particolare analisi dovra^ essere condotta sulla rispo- 
sta in frequenza di detti filtri, che in realta^ potranno 
essere tutti eguali operando convenienti traslazioni in fre- 
quenza. 

Tutte queste possibili operazioni nello schema di fig. 
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8.20 sono riassunte nella Memoria "Corner-Turn"; a questo 
punto si pone il problema della 


C) compressione in azimut 


I dati "compressi in distanza" sono riletti lungo la 
direzione azimut e correlati con la corrispodente funzione 
di riferimento azimutale attraverso ancora la trasformata di 
Fourier, la moltiplicazione per la funzione di riferimento 
azimutale associata alla particolare distanza (corretta ad 
opera delle informazioni relative all^assetto del sensore), 
seguita dalla IFFT. Peraltro come schematizzato in fig.8.20 
e^ spesso necessaria la 


d) correzione della "Range Cell Migration" (RCM) 


Si e^ detto che la RCM consiste nello spostamento di un 
particolare punto osservato sulla superficie terrestre di u- 
na o piu. celle in distanza durante il tempo di integrazio- 
ne. Si e^ detto pure che questa ha due cause principali: 


. la "range curvature" dovuta alla geometria del SAR in 
base alla quale la distanza di cui sopra varia durante il 
tempo con legge quadratica, infatti i segnali corrispondenti 
ad una determinata distanza si trovano su una curva piutto- 
Sto che su una retta (direzione azimutale). Pertanto i dati 
su cui operare la compressione azimutale devono essere presi 
su celle in distanza differenti e questo richiede un proces- 
so di ricampionamento. 

. la "rotazione terrestre" puo/ provocare lo sposta- 
mento della immagine e la sua sfocalizzazione. In particola- 
re si hanno tre effetti: 

. Se la componente della velocita^ relativa SAR-punto 
sotto osservazione lungo la coordinata distanza e^ diversa 
da zero si avra/ una frequenza doppler (ossia un off-set 
sulla storia doppler) che se non compensata puo^ ovviamente 
provocare uno shift dell'immagine in azimut (questo fatto 
ovviamente capitera^ anche nell^osservare bersagli in moto); 

- Se questa componente, moltiplicata per il tempo di e- 
laborazione, comporta uno spostamento del punto di osserva- 
zione superiore ad una cella in distanza si avra/ il fenome- 
no della "range walk", con definitiva degradazione della im- 
magine; 

. se inoltre la componente azimutale non e^ perfetta- 
mente compensata dal segnale di riferimento (ric. tecnica 
del dechirping) si ha lo sfocamento della immagine in quanto 
varia la pendenza della doppler azimutale. 
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Tutte queste operazioni di correzione ove e per quanto 
e^ necessario sono realizzate usualmente nel dominio della 
frequenza (v. fig.8.20), dove la tecnica e^ piu' efficiente 
rispetto ad operazioni nel dominio del tempo, perche 1la 
correzione nel dominio della frequenza e^ valida per ogni 
allocazione azimutale relativamente ad una particolare cella 
in distanza. 

Realizzata la compressione azimutale si passa alla 


e) somma multilook 


che realizza una integrazione incoerente e quindi, per come 
detto, una riduzione dello "speckle" a spese di una degrada- 
zione della risoluzione. Questa somma e^ spesso ottenuta an- 
cora nel dominio della frequenza dividendo dapprima lo spet- 
tro in molte sottobande, su cui opera la singola compressio- 
ne azimutale e quindi i contributi relativi alle bande in 
questione vengono sommati. 

Naturalmente uno dei parametri su cui porre particolare 
attenzione nei SAR e^ la pendenza del riferimento azimutale 
che deve essere adattata alla storia doppler al fine di ot- 
tenere la 


f) focalizzazione 


Sebbene questa pendenza possa essere stimata dall^orbi- 
ta e dall'assetto del velivolo (su cui il SAR e^ montato) 
tenendo conto del modello geometrico della terra, una stima 
piu! accurata e^ richiesta spesso per ottenere immagini di 
alta qualita^. Tutto cío^ perche un piccolo errore su que- 
Sto parametro puo^ provocare un errore significativo sulla 
qualite^ dell'immagine. 

Il metodo per ottenere immagini di alta qualita^ impli- 
ca l^uso di una tecnica di focalizzazione adattiva, che 
quindi viene indicata con il nome di autofocalizzazione. 

; Detta autofocalizzazione puo^ essere realizzata in due 
modi differenti: 

. aggiustando iterativamente la pendenza del riferimen- 
to in modo tale da massimizzare il contrasto della immagine 
ricostruita; 

». Stimando correzioni sulla pendenza del riferimento 
basandosi sul fatto che un disadattamento con la pendenza 
della storia doppler provoca degli errori di posizione azi- 
mutale sui singoli look di un punto di riferimento; dalla 
entita^ dello spostamento puo^ essere calcolato il valore 
della correzione necessaria. 

Per la sua natura non iterativa questo secondo modo di 
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autofocalizzazione si presenta in genere piu/ efficiente e 
pratico. 

In ogni caso al processo di formazione e correzione 
della immagine fa usualmente seguito un processo di inter- 
pretazione dell'immagine stessa, correlando l^uscita del SAR 
con i dati disponibili da altre sorgenti di informazioni co- 
me mappe geografiche, allocazione di particolari punti... 


8.9. Tecniche per aumentare le dimensioni dello swath 


Il problema di voler disporre di una maggiore dimensio- 
ne dello swath (SQ) e^ di particolare interesse quando si 
vogliano esaminare fenomeni rapidamente ^evolventesi come 
nello studio dello stato degli oceani. La limitazione posta 
nelle relazioni (8.47) e (8.48) (v. fig.8.13) porta a dire 
che un incremento di S, e^ possibile a spese dell'aumento 
delle dimensioni dell^antenna, che peraltro sono usualmente 
limitate da problemi pratici. Pertanto sono state ricercate 
diverse tecniche cui nel seguito viene fatto un rapido cen- 
no. 


a) SCANSAR [15] [16] 


La copertura del terreno puo. aumentare grazie ad una 
tecnica di scansione del fascio di antenna in elevazione e 
quindi di divisione del tempo di osservazione per ogni set- 
tore in esame. Pertanto l'intero swath viene segmentato in 
piu! "subswath" o segmenti, su ciascuno dei quali viene ope- 
rata la elaborazione dell'immagine, anche se realizzata a 
tratti quindi con algoritmi speciali. Dovra^ essere messa a 
punto una tecnica di ricombinazione delle varie parti. I 
problemi di ambiguita^ potranno determinare una opportuna 
definizione dei parametri di sistema (come PRF) per ogni 
segmento. Naturalmente con la tecnica in questione diminui- 
Sce il tempo di osservazione su ogni "subswath" a scapito 
della risoluzione geometrica 0o radiometrica. Infatti le 
dimensioni della storia doppler diminuisce con conseguente 
possibile diminuzione della risoluzione geometrica o, dimi- 
nuendo il numero dei look, della risoluzione radiometrica. 
In accordo con le considerazioni del par.8.7-d), la sensi- 
bilita^ rimane immutata, mentre la risoluzione puo^ essere 
recuperata creando dei "look" in distanza. 
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b) Squinted SAR 


Gia' nel par.8.2-c) e^ stato osservato che operando con 
un antenna "squinted" rispetto alla direzione corrispondente 
ad un SAR convenzionale (98-90? in fig.8.7) la risoluzione 
azimutale decresce secondo la (8.17) di sen 90. Naturalmente 
a questo peggioramento della risoluzione (solo azimutale) fa 
riscontro un aumento dello "swath" possibile come dimostra- 
bile applicando la (8.38) (modificata per il fatto che la 
larghezza di banda e^ data dalla (8.16))e la (8.40) (tenendo 
presente la (8.39) rileggendo le distanze nella direzione 
"squinted"). Alla (8.44) e quindi (8.48) corrisponde infatti 
la 


2e cL 
(8.77) SR" &KK v sena seno 
a'r o 


nella direzione perpendicolare alle iso-range. 


Fig.8.24 - Dimensione dello swath sul SAR squinted. 


Le (8.77) e (8.17) confrontate con le (8.48) e (8.6) 
servono a dimostrare che il rapporto swath-risoluzione azi- 
mutale rimane invariato ed indipendente dall'angolo di 
"squint". 

In definitiva il SAR squinted consente un allargamento 
continuo dello swath, con il solo spostamento dell^asse del 
fascio a scapito della risoluzione che puo^ essere recupera- 
ta ancora aumentando la larghezza di banda dell^impulso:tra- 
smesso. Inoltre come e^ schematizzato in fig.8.24 le dimen- 
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sioni dello "swath" crescono ulteriormente per effetto della 
direzione del moto (in direzione y) e quindi la nuova lar- 
ghezza dello swath diviene Sag. I problemi di ambiguita^ 
devono essere studiati per la nuova geometria ed anche gli 
algoritmi di elaborazione delle immagini devono essere 
adattati all^angolo di "squint". 

Un diverso modo per realizzare swath estesi puo/ essere 
quello della 


c) multiplazione del sistema SAR 


ossia osservazione contemporanea di piu' zone. E 

La multiplazione in questione puo^ essere realizzata in 
diversi modi, di cui il piu semplice ma anche piu^ costoso 
e^ quello di poter disporre di diversi SAR che guardano zone 
differenti del terreno. Naturalmente molte parti di questi 
SAR possono essere comuni consentendo una notevole economia. 
Peraltro e^ possibile poter differenziare i diversi SAR va- 
riando: 

. frequenza di trasmissione 

. la PRF 

- la forma d^onda in trasmissione 


Naturalmente la separazione a livello spaziale (in ele- 
vazione) puo essere realizzata oltre che con diverse anten- 
ne, anche realizzando una moltiplicita^ di fasci in ricezio- 
ne con tecniche di separazione fra varie sezioni delle an- 
tenne o riconfigurazione nella formazione dei fasci con me- 
todologie del tipo "Digital Beam Forming", cui verra' fatto 
cenno nel seguito. 

In ogni caso nella selezione del sistema da adottare 
per aumentare lo swath e^ elemento determinante il requisito 
di subswath continui o discreti (a salti), che in genere 
consentono metodologie di separazione piu^ semplici. 
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App.l. Valutazione dei ritorni nel SAR 


Considerando ]1la schematizzazione di fig.8.3, avendo 
l'antenna una apertura di JA/L, il bersaglio e^ illuminato 
dal radar, finche^ si trova nel tratto B-C che si muove so- 
lidalmente con il veivolo A. Il moto relativo fra bersaglio 
ed antenna introduce uno sfasamento doppler nel segnale ri- 
cevuto. E^ questo sfasamento doppler che verra^ estratto at- 
traverso una elaborazione coerente onde ottenere una miglio- 
re risoluzione in azimut. 


ja.t 
In realta^ detto e "n il segnale trasmesso, il segnale 
ricevuto sara": 


(4.1) r(t)-.e 


avendo assunto che l^ampiezza del segnale in ricezione non 
vari nelle varie posizioni nel fascio di antenna; in realta^ 
detta ampiezza varia anche per effetto del fatto che il lobo 
dell^antenna non e^ rettangolare, peraltro questo effetto e^ 
noto a priori e quindi corregibile. 

Ritenendo ora che per t-0 A sia in xij allora: 


P EMEN. (vt-x, )* (vt-x, )* 
(4.2) R(t) e FE rius JR. [E ——3— - — Rr 4 asl 


2R 8 R 
o o 


e quindi 


v(vt-xj) vGrt-x, )? 


(A.3) pU ERES NGENGOE 7 EDNA ecc 


Dalla (A.1) per la (A.3) si ottiene l'espressione della 
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pulsazione istantanea 


20 . 20 w t-vx, v(vt-x4) 
dó o - — M t DCN: 
— —ÀÀ - —S R(t)5u- — íi 
(4.4)u, t "o id * 2 R 


Trascurando i termini d^ordine superiori al primo, il 
segnale in ricezione r(t) puo^ essere ritenuto un "chirp , 
di ampiezza costante, per le ipotesi poste, e di pendenza: 


(A.5) 


Dalla (A.5) si ha l'andamento di fig.8.4 e considerando 
il tempo di permanenza di P nel fascio (v. (8.4)) si ha la 
larghezza di banda come definita in fig.8.4. 


App.2. "Dechirping" e DFT come tecnica di correlazione sub- 
ottima 


Dato un chirp 
T 
(A.6) Wt) e O«t«T 


dove 


" e^ la banda del chirp 
T e^ la durata del chirp 


allora il filtraggio ottimo consiste nella materializzazione 
del processo di autocorrelazione. Ipotizzata peraltro una 
frequenza di campionamento f ULT , Supposto intero M-T/T. e 
f.7u allora il prodotto tempo-banda diviene: 


l 


f 
c 


D^altro canto la correlazione, cui sopra si e^ fatto 
cenno, operando su segnali campionati diviene (ipotizzando 
e/T.. sia un numero intero) (v. (A.20) e (A.22) di cap.3): 


(4.7) uT-uMT, 7 uM* -—-M 
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2 2 
M-1-t/T — j«À(n To&^ -jnrÀ(n T) 
(4.8) g(t) 7». J EC. c Moa. ffr 


o 


pert »0 


da cui si ha dopo semplici passaggi: 


T 
sen((M-t/T.)m gut) 
(4.9) |eCOl » KLLTIDA IUE UU E ET EX 


c 
sen[T T 91] 


Per T. che tende a zero la (A.9) diviene l^uscita del 
filtro ottimo per un segnale non campionato. Peraltro nel- 
l^ipotesi f.-u la (4.9) diviene: 


sen[v Ec G-[1D] 


(4.10) [gc] sen t /T 


Ponendo nella (A.9) (T-|*|) in 1uogo di (T-1) la (A.10) 
ha valore anche per t «0. 

Una tecnica di elaborazione per conseguire il filtrag- 
gio ottimo puo^ essere quella di precostituire un chirp, al- 
locato in tempo in una posizione predeterminata, di lunghez- 
za ad es. 2T come schematizzato in fig.8.8 
iE 
(A.11) Vet) -e 


e "mescolarlo" con il chirp di ingresso di cui non e^ nota 
la posizione: 


jrE (t 15' 
(4.12) C -e ToXRa ck 


infatti nella elaborazione in oggetto e^ proprio t, la posi- 
zione che deve essere determinata. 
Dal battimento fra la (A.11) e la (A.12) si ha allora: 
: ut 
ELI j 27-5 
(A.13) y(t)^2»e 'e p t «4 Lema T 
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Il problema in questione diviene allora quello della 
determinazione della frequenza contenuta nella (A.13), fre- 
quenza che e^ direttamente legata a T, 

In altre parole determinare la frequenza significa de- 
terminare la posizione angolare del bersaglio in una parti- 
colare cella di distanza. Tutto cio^ e^ schematicamente ri- 
portato in fig.8.8, dove e^ riportata la storia di vari ber- 
sagli ad una certa distanza. 

Pensando di elaborare solo i dati contenuti nella zona 
tratteggiata, chiaramente potranno essere estratti senza 
perdite solo i bersagli contenuti nella zona temporale T,, 
cui corrisponde una dinamica di frequenza Af. Tutto cio^ Pa 
prevedere una relazione univoca fra posizione temporale e 
frequenza; in altre parole, fissate le zone di analisi 
(quindi note le relative posizioni) ed il chirp di riferi- 
mento v.e), converra^ dapprima indagare solo l'eventuale 
presenza di un segnale a frequenza f,, poi spostando la zona 
di analisi in tempo di AT, quella ad un segnale a frequenza 
£5(-f - Uu AT/T) e cosi^ via. Alla ampiezza di ogni frequenza 
corrispondera^ la riflettivita/ della particolare cella esa- 
minata. 

Per quanto detto sara. pensabile di utilizzare la tec- 
nica "sliding". 

Converra^ ora analizzare come la tecnica di estrazione 
di frequenze (di cui sopra) che puo^ essere ottenuta con la 
DFT, si avvicini ad un filtraggio ottimo. 

E^ noto come la DFT di una serie di N campioni x(n) e^ 
data dalla 


N-1 
(A.14) X(k)  ) x(ne 
n-o 


Peraltro il segnale (A.13) potra^ essere campionato a 
frequenza corrispondente alla banda massima: 
ut 
R 


-pLa^ t Sa n Te 
(A.15) y(n)-2e e 
dove e^ possibile porre 
D l 
— zx H e og o—— zi 
T M ; f. X : [an i Te 


Il campo di validita^ di n diviene allora: 
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O«n«&MNM-l1 pest e 
l&«nX«M uo Eu 
- pes R c 
2«n«&MtH "ON mom 
XE c 
M-l1«n«2NM-2 "om, c (MIL) f 
per cui la DFT della (A.15) e^ data dalla relazione: 
T)? ü 
Mt(i-1) E lr mun -j:27 xy OD 
(A.16) Yk)- ) e e 
n-i 
da cui: 
(A17) lao] - sen[ T(k-i)] 


sen[yCk-1)] 


Per TXXT la (A.10) (campionata nelle solite ipotesi) si 
identifica con la (A.17), cosi^ che il piano frequenze puo^ 
essere rivisto come l^uscita in tempo di un filtro adattato. 

In particolare per K-i si ha Y(k)-M, come era da atten- 
dersi, considerando una integrazione coerente e come e^ pos- 
sibile ottenere dalla (A.10) per 1t 7 O. 

Considerando d^altro canto il rumore e quindi M, campio- 
ni indipendenti, ciascuno descritto dalla varianza 0^, dalla 
(A.14) si ha una uscita che, comunque sia, per M sufficien- 
temente grande, tende .-ad una gaussiana di varianza Mc^. Ne 
viene un guadagno in potenza in S/N pari a M, in accordo con 
quanto avviene con l^elaborazione ottima di cui nella (A.9) 
e (A.10). 
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9. IL RADAR DI IMMAGINE 


9.1. Introduzione 


Il radar ad apertura sintetica puo^ essere considerato 
come un caso particolare di un radar di immagine [3], che ha 
lo scopo non solo di visualizzare un determinato oggetto, ma 
piu in genere di analizzare una intera scena, al fine maga- 
ri di formularne una classificazione, potra trattarsi di 
una superficie o anche di un oggetto nello spazio tridimen- 
sionale. 

E^ stato piu/ volte detto che l'utilizzazione di forme 
d^onda a larga banda determinano la risoluzione in distanza 
come schematicamente individuato nella fig.9.1 in cui nello 
spazio del target e^ appunto individuata una cella di riso- 
luzione in distanza. Converra^ anche ricordare come la ac- 
curatezza nella misura della distanza dipende oltre che dal- 
la larghezza di banda del segnale utilizzato anche dal rap- 
porto segnale-rumore. 


RADAR 


Fig.9.1 - Schematizzazione utile al fine di visualizzare la 
risoluzione in distanza [3]. 
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Nelle altre direzioni (elevazione ed azimut) normalmen- 
te la discriminazione determinabile dal fascio di antenna 
non e^ rilevante, d^altro canto una discriminazione per al- 
tra via potra. consentire una visione contemporanea di piu^ 
oggetti nello spazio, come avviene in distanza. Peraltro una 
elevata discriminazione nelle direzioni elevazione ed azimut 
e^ possibile grazie all'effetto doppler, che, come gia^ vi- 
sto, ha consentito l^alta risoluzione nel SAR. 

Nel seguito verra richiamato il principio informatore 
e verranno dettagliate possibili applicazioni. 


9.2. Elaborazione doppler 


Si consideri un oggetto che rotei con velocita^ angola- 
re Q$ intorno ad un punto O come schematizzato in fig. 9.2: 
un particolare suo punto P descrivera' una circonferenza di 
raggio d. Ci si limitera^ nel seguito ad osservare delle su- 
perfici, ma l^estensione al caso tridimensionale appare im- 
mediata. 


Fig.9.2 - Schematizzazione utile alla valutazione dell'ef- 
fetto doppler. 
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Converra^ ipotizzare la distanza oggetto-radar talmente 
elevata per modo che le congiungenti OR e PR possano rite- 
nersi parallele; e^ possibile allora scrivere: 


(9.1) rz R6 -dsenQt 


jo 


jopt 


e ad una eccitazione sinusoidale e corrispondera^ un se- 


gnale dí ritorno 


2r 
ju(t - OD 1? 
(9.2) e "m e LE 


dove per la (9.1): 
(9.3) $- 16: - z3 22míÍf,.t- E t A senf t) 


con ovvio significato dei simboli. 

Naturalmente la lettura delle fasi implica una coerenza 
nella ricezione ed alla (9.3) potra^ corrispondere una fre- 
quenza (temporale): 


.i.Bec 5 ae MEN 
(9.4) fc Ex Ba fr Tt à d cos t - f. T bs 


D^altra parte la nozione tempo (come anche nel SAR) non 
e^ essenziale e puo^ essere introdotto il concetto di dislo- 
cazione spaziale e quindi di frequenza angolare: 


9.5 f,—-————— — 
(9.5) 308 


ricordando (v. fig.9.2) 0- Qt. 

Allora la discriminazione lungo la coordinata x puo^ a- 
ver luogo con una lettura di frequenze, che puo^ avvenire 
con un banco di filtri doppler. 

Naturalmente ad una tecnica del genere, che puo^ essere 
"on-line" o in tempo reale, e^ possibile associare una ela- 
borazione "off-line", ossia una memorizzazione dei dati e 
rilevamento per incrementi angolari, effettuando molte misu- 
re a 0 differenti, naturalmente la discretizzazione delle 
misure e^ effettuabile tenendo conto della teoria del cam- 
pionamento. 
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La risoluzione nella direzione x (angolare o azimutale) 
e^ allora legata al tempo T, di elaborazione, in quanto, con 
metodologie classiche e^ possibile una risoluzione in fre- 


quenza Af se: 


(9.6) 


pertanto per la (9. 


(9.7) Af - 
da cui 
(9.8) Ax 2 


4) si ha 


2Q 


H 
3 EY 


280T 2460 


e 


In definitiva all^aumentare del 


angolare di osservazione, 


(^x diminuisce). 


; ossia della zona 


aumenta la "risoluzione angolare" 


Considerando peraltro un oggetto contenuto in una cir- 


conferenza di raggio R (fig.9.3), 


lo spostamento della a- 


Scissa di ogni punto del corpo converra/ sia contenuto nella 
cella di risoluzione ossia in Ax e quindi (per 0- 7/2: caso 


peggiore) 


(9.9) 


R * A04 Ax 


Fig.9.3 - Determinazione della risoluzione azimutale. 


Combinando la (9.9) con la (9.8) si ha 
(9.10) T 2 E 


che costituisce un limite alla risoluzione ottenibile. 

Pertanto nello spazio del target di cui in fig.9.1 si 
riesce ad isolare una cella azimutale (determinata dalle 
(9.8) e (9.10)) come schematizzato in fig.9.4, ad opera del- 
la rotazione intorno all'asse z individuata ancora nella 
stessa figura. 


Fig.9.4 - Schematizzazione della risoluzione azimutale [3]. 


Naturalmente considerando una rotazione anche intorno 
all'asse x e^ possibile poter disporre anche di una cella di 
risoluzione in elevazione e quindi individuare un punto nel- 
lo spazio a tre dimensioni. 

Evoluzioni della fase e spettri (ottenuti operando tra- 
sformate di Fourier) sono riportate in fig.9.5, che consente 
la definizione del processo di elaborazione. Dallo sposta- 
mento del picco dello spettro e^ possibile ricavare immedia- 
tamente la dislocazione azimutale, mentre le celle in di- 
stanza vengono risolte con l^ordinario processo caratteri- 
stico di ogni radar ad impulsi. 

Naturalmente lo spostamento angolare di cui in fig.9.2 
puo essere rivisto in forma duale come oggetto fisso ed il 
radar in moto su una circonferenza di centro ancora 0, come 
schematicamente individuato ancora in fig.9.6. Spostamenti 
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del radar su traiettorie differenti dalla circolare compor- 
teranno il fatto di dover convenientemente compensare le fa- 
si, tenendo conto dello scostamento della traiettoria dalla 
circolare. E^ possibile quindi ritenere il SAR, di cui nel 
capitolo che precede, un caso particolare di quanto sopra 
esposto e la compressione azimutale (dechirping) corrisponde 
proprio alla compensazione delle fasi, poiche^ il radar si 
muove su traiettoria rettilinea e non circolare. 


TR ASF. DI 
FOURIER 


. a f 
"LX Ak | 


MA BEEN 


Fig.9.5 - Schematizzazione del processo di elaborazione 
azimutale. E 
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Fig.9.6 - Dualita' della rotazione di oggetti e spostamento 
del punto di osservazione radar. 


In realta^ l^operazione di individuazione di particola- 
ri punti nello spazio del target, puo essere rivista come 
una somma coerente dei ritorni. Pertanto una rivelazione ad 
alta risoluzione (focalizzazione) del punto 0, corrisponde a 
dover sommare i vari ritorni per varie dislocazioni spaziali 
(rispettando il teorema del campionamento) senza aggiusta- 
mento delle fasi nel caso appunto di traiettoria circolare 
intorno ad O0. La cosa cambia se si volesse focalizzare un 
punto come il punto P(x,0) di fig.9.7 (il punto O in questa 
figura e^ descritto tramite le sue coordinate cartesiane: 
P(0,0)). E^ possibile infatti scrivere facilmente: 


(9.11) rs y a. t (Rx — à - x T x/-2x«R «sen0- 


": 2. x 2 
n R "SQL e- gg. co 0 senO * ... 


ossia la fase del segnale di ritorno (a meno del termine 
connesso alla portante: v. (9.2)) diviene: 
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R 

(9.12) 4$» 2v 2E «- 4T 4T X sen? 

dove solo l^ultimo termine e^ importante ai fini delle con- 
siderazioni che seguono. Pertanto per ogni posizione ango- 
lare 0 si avra^ un ritorno V,(9) determinato dalla fase 
(9.12), il processo di focalizzazione dovra^ corrispondere a 
rimettere in fase i vari ritorni ai vari 0, ossia si dovra^ 
procedere (nei limiti di validita^ dello sviluppo (9.12)) 
alla seguente operazione: 

2x 


-j2?rsen60 ES -j2768 ge 
2i ES 
(9.13)  V(P) 9 Vp(CO0) e : MIO e 


dove l^ultima relazione e^ valida per piccoli angoli di os- 
servazione. 


V RADAR M 


Fig.9.7 - Schematizzazione del processo di focalizzazione. 


Il processo di elaborazione corrisponde quindi, nei li- 
miti di validita' degli sviluppi di cui sopra, ad una DFT 
(Discrete Fourier Transform) realizzata su dati rilevati 
quando il radar e^ dislocato in posizioni angolari discrete 
(campionamento angolare in modo uniforme). Cambiando oppor- 
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tunamente la variabile 2x/A si ha la focalizzazione dei di- 
versi punti dislocati sull^asse delle ascisse. Considerando 
la discretizzazione anche in x, nasce la possibilita" di a- 
dottare l^algoritmo FFT (Fast Fourier Transform) che, come 
e^ noto, e^ estremamente efficiente. I problemi che dovranno 
essere puntualizzati quindi sono inerenti alle perdite di 
risoluzione e di sensibilita^ dovute all'uso della DFT in 
luogo di un integratore coerente ideale. 


9.3. Problemi di risoluzione e focalizzazione 


La distanza del generico punto Q(xo; yo) (v. fig.9.7) 
dal radar e^ data dalla relazione: 


Jus 2 "B 
r(8,x ,y,) (R -x senGty cos9) T (x,cos9ty sen9) - 


o 0o 
2 zt 2. 2-2. — 
(9.14) - R,*2R (y, cos x sen) T (x5*y6 - 


- R Tt (y,cos9-x sen) dB aus 


cui corrisponde il termine di fase (andata-ritorno): 
(9.15) e6(8,x,y )^2- Lid r(8,x ,y ) 
"9*4 o À "oo 


Peraltro il processo di focalizzazione, per come detto, 
consiste in una somma coerente dei vari ritorni, corretti in 
fase secondo la (9.15), ne viene: 


" -j9(06,x ,y,) 
(9.16)  V.(x,y 7 ó Maz) e 


L^operazione di integrazione coerente (9.16) puo^ es- 
sere riconsiderata d^altro canto come un filtraggio, nel 
senso che, scelto un particolare punto P(x,y) da voler foca- 
lizzare o per cui i vari ritorni si debbano integrare coe- 
rentemente, ogni altro punto Q(x, yo) dara^ luogo alla: 

" -j$(0,x,y) 
(9.17) V(xo,y) - : VoCo) e 
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Nel caso che il punto P(x,y) coincida con il punto 
Q(xo; Yo ), la (9.17) si identifica con la (9.16). 

E? possibile ora definire risoluzione lo spostamento 
nelle singole direzioni (dal punto scelto come punto da fo- 
calizzare: P(x,y)), per cui da una condizione di somma coe- 
rente ottima (i vari ritorni sono sommati in fase: v. fig. 
9.8a)) si passa ad uno zero (i vari vettori rappresentativi 
si annullano nella loro combinazione (v. fig.9.8b))). 


a) 


b) 


Fig.9.8 - Integrazione coerente: determinazione della riso- 
luzione. 


Si supponga d^altro canto di aver scelto come punto da 
focalizzare P(0,0) (detta scelta non limita la generalita^ 
della discussione e delle conclusioni), allora lo scostamen- 
to di fase relativo ai punti P(0,0) e Q5; 5) e^ dato dalla 
relazione 


(9.18) A^ (0,x ,y,) - $(0,x ,y,) - $(8,0,0) 


Sara^ possibile quindi definire: 


a) risoluzione azimutale (cross-range) quel valore Ax 
inerente al punto Q(Ax,0) sull^asse delle ascisse per cui si 
realizza la condizione di fig.9.8b), quando nel punto P(0,0) 
si e^ realizzata la condizione di fig.9.8a). Analiticamente 
spostandosi con il radar dalle due condizioni estreme -40/2 
e A0 /2 (essendo A0 l'angolazione massima possibile di osser- 
vazione dell^oggetto da parte del radar) la condizione di 
cui sopra conduce alla: 


(9.19) AQ, ax,0) - A(- 29, ax,0) - 
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ossia per le (9.18), (9.15) e (9.14) si ha: 


(9.20) P 2A x sen z - 2T 


da cui la risoluzione azimutale diviene 
(9.21) r,zAx MR udi 


che, come era da attendersi, coincide con la (9.8). 
Naturalmente sara^ possibile per la stessa via determi- 


nare la 
b) risoluzione in distanza (along-range) 


Spostandosi infatti nella direzione y(Q(0,Ay) si avra^ 
(si considerino le posizioni di massimo scostamento di fa- 
se): 


(9.22) ^ ($,0, y) - ^ (0,0,Ay) - 2v 


ossia (v. (9.18), (9.15) e (9.14)): 


(9.23)  - jy cos 1S - ay) - 2m 


da cui 


(9.24) r,* by C TRUEETMELIS 


2[1-cos ^j (Ae)? 


Dalla (9.24) si intuisce facilmente come, per piccoli 
valori di A0 , il valore di r, puo^ essere insufficiente 
(anche in relazione alla f. (9.21)); questo e^ il motivo per 
cui usualmente si fa ricorso alla classica tecnica di riso- 
luzione per celle in distanza dei radar ad impulsi. 

Converra^ ora valutare la bonta^ di una tecnica di fo- 
calizzazione che possa comportare un algoritmo di elabora- 
zione a basso costo computazionale quale la trasformata ve- 
loce di Fourier (FFT) (ric. (9.13)). 

La.(9.16) in realta^ puo^ essere riscritta 
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s 9 (0,x y) 


(9.25) VOY) - 2 V(8) e 


Q 


dove M (8,x S, assume ii significato di fase di rife- 
rimento" neceSsaria al fine di focalizzare il particolare 
punto Q(x,,y,)- 

Li problema diviene allora quello di scegliere 6 r(* Js 
in modo tale che la (9.25) sia facilmente calcolabile; Batu- 
ralmente al fine di realizzare una efficiente operazione di 
integrazione coerente la funzione $C) dovra^ approssimare 
laé6(.) (v. (9.15)). 

Considerando lo sviluppo (9.14) e la (9.15), nelle ipo- 
tesi cos 0^1 e sen 0*0, converra^ assumere: 

(9.26) 9 (xy $ TT x co 
trascurando i termini indipendenti dalla dislocazione (0) 
del radar stesso, inessenziali per le considerazioni che 
seguono. La (9.25) allora diviene: 
l 2* 
-j2:0 —9 
(9.27) | V.Gs y) -PYQDO e À 


Si noti che nella valutazione del modulo della (9.27) 
non intervengono per certo i termini di fase non considerati 
nella (9.26). 

Pertanto la semplice DFT monodimensionale (quale la 
(9.27)) ha un suo significato preciso anche nel caso di 
punti diversamente dislocati in distanza. 

Volendo valutare a entita^ della  sfocalizzazione 
conseguente all'uso della semplice DFT, converra^ ancora 
osservare che 1a correzione per ottenere l'integrazione 
coerente corrisponde per cosi dire a correggere le fasi per 
modo che tutto avviene come se ci si muovesse su una 
circonferenza con centro in Q(x,.y9)- Peraltro l^adozione 
della DFT realizza questo fatto con una approssimazione 
schematizzata in fig.9.9. In essa e^ messo in evidenza 
l^errore di puntamento che poi determina la sfocalizzazione. 

Al fine di quantizzare la bonta^ della tecnica di foca- 
lizzazione DFT (v. (9.27)) (che puo* facilmente essere ri- 
condotta ad una FFT) e^ possibile scrivere (v. (9.14), 
(9.15)), evidenziando i termini indipendenti da 0: 


$us cos0 -x senO ) 
(9.28) Vq(6) - Ap e iilis * 
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apes Q LA 


P(0,0) 


40 * apertura max 


PUNTAM. 
CENTRALE 


PUNTAM. * ERRORE DI 
OTTIMO PUNTAMENTO 


DFT 
Fig.9.9 - Schematizzazione del processo di focalizzazione. 


con ovvio significato. La (9.27) allora diviene: 
4T 
x 6 - 
EY (y,cos x sene t x59 ) 


(9.29) Ve OY 9) - AQ f e 


Assumera^ quindi importanza il termine di errore di fa- 
se: 


(9.30) A(9,x ,y,) 7 9 (6,x,,y, 279, (0,x.) - 


4m 
- a PER ao B; 


(dovuto ad una correzione non ideale della fase), che deter- 
minera, una limitazione della zona per cui la approssima- 
zione (9.26) e quindi la utilizzazione della DFT, come tec- 
nica di focalizzazione, appare efficiente. Pertanto e^ pos- 
Sibile definire la 


c) profondita^ di campo (Depth Of Field: DOF) come le 
dimensioni massime della zona sotto osservazione, in cui sia 
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da ritenere valido il filtraggio ottenuto da una semplice 
FFT. 

In altre parole si vuole accertare quale e^ la zona al 
di la^ della quale la correzione delle fasi effettuata tra- 
mite la (9.26) non e^ piu^ efficiente. Anche questa indagine 
potra^ essere fatta nella direzione azimutale e in distanza. 

In realta^ nel punto P(0,0) l^errore di fase (9.30), 
con la scelta (9.26), appare nullo e la focalizzazione e^ 
perfetta. Discostandosi da tale punto l'errore cresce. 

Come criterio e^ possibile ritenere inefficiente la 
correzione delle fasi se gli sfasamenti stessi residui sono 
dell^ordine di 7/2; questo fatto comporta una perdita in am- 
piezza di circa il 1545 rispetto ad una integrazione coerente 
ideale ed un allargamento del lobo relativo alla risposta 
impulsiva del 10Z (perdita di focalizzazione). 

Apaliticamente e^ possibile determinare quindi 1a 
profondita^ di campo nella direzione x (v. fig.9.9): 


A0 ^0 2 
(9.31) A5 50,50) AC 2 50,:0) 3i 2 
Dalla (9.30) si ha allora: 

4m A0 A0, .T 
(9432) X25. sen 2- 2D. 24 e 2 
da cui 

A 

(9.33) D - : . 3 


A6 AR, 
" 16[5- - sen 57] Ae? 


Combinando la (9.33) con la (9.21) si ha il legame fra 
profondita^ di campo ottenibile e la risoluzione: 


D. Ty 3 
.34 — 2 24 (— 
(9.34) eS 
Analogamente operando nella direzione y (ponendosi nei 
punti a sfasamento massimo): 


A0 T 
(9.35) 5g vs - B 5040,83 ab 
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ossia 
4T A8 2T 
i Dycos miis D,) ub 
da cui 
(9.36) Hos À "HE 


Y  g8(1-cos 2.) (4e)? 


Combinando la (9.36) con la (9.21) si ha ancora 


D, rc 2 
9.37 —z — 
( ) * Soy 


LN r 
1 zx 


01 1 10 100 ^? 


Fig.9.10 - Andamento della dimensione massima normalizzata e 
del numero di pixel osservabili in essa al variare della ri- 
soluzione normalizzata per un elaboratore tipo DFT. 


Converra^ quindi ritenere che le dimensioni massime 
dell^oggetto sotto esame (al fine di poter utilizzare effi- 
cientemente la FFT) sono quelle corrispondenti alla (9.37) 
che e^ normalmente piu/ vincolante rispetto alla (9.34). In 
letteratura in realta/ spesso viene definita come profon- 
dita^ di campo la D-2Dy, pensando alle dimensioni globali 
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dell^oggetto sotto osservazione, allora il legame ricercato 
fra la profondita^ di campo D dell^oggetto osservabile e la 
risoluzione possibile diviene: 


(9.38) i. 8 C25 


Peraltro il numero dei "pixel" distinguibili in D e^ 
dato dalla relazione: 


. D Tx 
(9.39) N2—-8—— 
r À 

x 


Le (9.38) e (9.39) sono riportate per comodita' nella 
fig.9.10. 


9.4. Applicazioni:  SAR, Spotlight, "Ground" e "Space based 
imaging radar", ISAR 


Gia^ e^ stato osservato che il SAR convenzionale, per 
la sua configurazione detto "strip-map", e^ un caso partico- 
lare di quanto analizzato nei paragrafi che precedono, e che 
il moto effettuato lungo una traiettoria rettilinea ha biso- 
gno di compensazione delle fasi al fine di realizzare la fo- 
calizzazione. D^altra parte l^angolo di osservazione e^ li- 
mitato dalle dimensioni di antenna 957; questa espressio- 
ne sostituita nella (9.21) al posto di A0 da^ luogo alla 
classica formula della risoluzione (r,71/2), che viene ad 
essere funzione solo della dimensione della antenna come 
piu. volte detto nel cap.8. 

Un altro particolare radar di immagine e^ 1o "spot- 
light" per cui una scena o zona, anche se limitata viene 
inseguita dal fascio di antenna (v. fig.9.11), l'informazio- 
ne inerente viene elaborata al fine di ottenere alte risolu- 
zioni. A questa modalita operativa verra' dedicato il para- 
grafo che segue. 

Un oggetto sferico che rotea rispetto ad un punto di 
' osservazione, puo ancora essere analizzato con la metodo- 
logia sopra accennata (fig.9.12). La risoluzione in distanza 
determina degli anelli, che vengono "affettati" dalla riso- 
luzione doppler. La eliminazione delle ambiguita^ e^ effet- 
tuabile con tecniche interferometriche. Un tale radar di im- 
magine puo essere utilizzato nella osservazione dei piane- 
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ti, sia da terra che da stazioni orbitanti: "Ground" e 
"Space based imaging radar". Naturalmente con tali tipi di 
radar e^ possibile controllare lo spazio con evidenti appli- 
cazioni in campo civile e militare. 


Fig.9.11 - "Spotlight". 


Asse di 
rotazicne 


Anello definito dalle 
celle in distanza 


Lato in avvicinamento 


Settore 
definito 


-— 
Distanza 


Fig.9.12 - Osservazione di oggetti sferici. 


Converra^ infine accennare al SAR inverso (ISAR). In 
esso l^operazione e^ duale del SAR convenzionale, nel senso 
che l^oggetto e^ in moto e il radar e^ fisso (v. fig.9.6). 
Naturalmente il problema nuovo si pone nel dover conoscere 
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il moto dell'oggetto e questo puo^ essere fatto con tecniche 
di stima. Naturalmente un particolare punto dell^oggetto 
dovra^ essere assunto come riferimento nel moto e quindi 
inseguito, con 1e precisioni inerenti alle risoluzioni 
desiderate. : 

Si e^ a conoscenza di particolari realizzazioni di ISAR 
quali nel moto delle navi, dove la stima conseguente al rol- 
lio e/o beccheggio e^ abbastanza facile per la periodicita^ 
del moto ondoso. . 

Naturalmente a questo tipo di problematiche si ritiene 
verra^ dedicata molta delle attivita^ speculative degli anni 
a venire. 


9.5. Spotlight 


Spesso si presenta il problema di realizzare una mappa 
di una piccola regione; in particolare a motivo degli spe- 
cifici requisiti di risoluzione e^ necessario anche ricor- 
rere alla tecnica della apertura sintetica. Una mappa di 
piccole dimensioni ottenuta appunto con la tecnica della 
apertura sintetica viene usualmente indicata con il nome di 
"spotlight map". 

In particolare nei radar ad "array" multifunzionali la 
tecnica di cui sopra puo^ essere utilizzata: 


. nei sistemi di navigazione 

. nella analisi di zone da sorvegliare e/o bombardare 

. nella analisi di piu oggetti nello spazio (missili, 
decoys..-) 


Al fine di evidenziare le differenze sostanziali fra un 
SAR di tipo convenzionale ed uno di tipo "spotlight" in fig. 
9.13 sono schematicamente riportate le geografie relative e 
la connesse "storie doppler". 

In realta^ la tecnica SAR convenzionale usa una incli- 
nazione off-nadir 20-50? del lobo principale dell^antenna e 
per ben noti motivi l^osservazione del terreno avviene lavo- 
rando a 909 rispetto al vettore velocita^ relativa. Pertanto 
i singoli "scatter" (x, di fig.9.13a)) rimangono a distanza 
pressocche^ costante relativamente al radar e date le di- 
stanze convenzionalmente usate (200-800 km) e la la dimen- 
sione della striscia di terra in esame (15-20 km) la di- 
stanza puo ritenersi in prima approssimazione costante per 
tutti gli scatter in esame. In particolare ogni punto viene 
interessato dal lobo d^antenna al suo ingresso e poi fino 
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all'^uscita nello stesso modo. Rispetto al radar ogni oggetto 
prima si trova in avvicinamento, presentando una frequenza 
doppler positiva che poi si annulla al "traverso" per poi 
ridiventare negativa in fase di uscita. Ecco quindi l^insie- 
me delle storie doppler come identificate dalla parte bassa 
di fig. 9.13a). Una opportuna elaborazione sulle singole 
storie doppler consente, come gia^ detto, la classica riso- 
luzione azimutale, che poi costituisce il principio base 
dell^apertura sintetica. 

Il problema si presenta ben differente per il caso del- 
lo "spotlight". L^antenna in questo caso puo assumere una 
particolare posizione angolare (9) rispetto al vettore velo- 
cita^ (proprio del velivolo che trasporta il radar). L^ango- 
lazione 6$ (squint) dipende da numerosi fattori in genere 
dettati dalla operativita^ del sistema. Durante il tempo di 
elaborazione il fascio di antenna puo^ rimanere puntato sul- 
la zona in esame. L^area di cui si desidera fare la mappa e^ 
indicata in fig.9.13b) con ABCD. In particolare le dimen- 
Sioni di queste aree sono ben diverse da quelle proprie del 
SAR convenzionale. Nel caso spotlight, a differenza del caso 
di cui in fig.9.13a), tutti i punti della regione sono illu- 
minati simultaneamente, in altre parole il tempo di osse- 
rvazione per tutti i punti della regione ABCD inizia e ter- 
mina nello stesso istante; inoltre il tempo in questione 
puo essere molto lungo o breve a seconda che il fascio ri- 
manga puntato o meno sulla zona di osservazione (v. ad es. 
fig.9.11). 

All'istante di inizio della elaborazione, Xl di fig. 
9.13b) ha una frequenza doppler positiva fi, per il fatto 
che il moto di A e^ di avvicinamento, d^altro canto l'angolo 
sotto cui il velivolo A vede Xj, cresce, corrispondentemente 
la componente doppler diminuisce. Detta diminuzione e^ ipo- 
tizzata lineare in fig.9.13b). 

Il punto x, e^ visto da A sotto un angolo di osserva- 
zione maggiore relativamente a come e^ osservato Xj, per- 
tanto tutta la storia doppler di x, (contemporanea a quella 
di Xi) diviene traslata di fj-fi- Af in basso. Quanto detto 
puo^ essere esteso ad ogni punto x, nell'area in esame: 
naturalmente la risoluzione in distanza viene ottenuta con 
le tecniche usuali radar. 

Il problema allora della discriminazione angolare di 
piu! oggetti si riconduce al problema della separazione in 
frequenza delle varie storie doppler, che usando tecniche 
convenzionali di "dechirping" e^ definita dall^inverso del 
tempo di elaborazione o integrazione (G,) 


(9.40) Af -—— 


679 


a) b) 


Fig.9.13 - Schematizzazione delle tecniche per realizzare le 
mappe. 


a) Metodologie di elaborazione spotlight 


La separazione in frequenza fra le varie storie doppler 
contemporanee puo^ essere ottenuta con una metodologia del 
tutto simile a quella del SAR convenzionale. 

I ritorni RF vengono fatti battere con il segnale pro- 
veniente da un oscillatore locale, che varia la sua frequen- 
Za con un andamento analogo a quello dei vari ritorni. Per- 
tanto all^uscita del mixer le varie storie doppler hanno 
frequenze costanti come mostrato in fig.9.14; la separazione 
in frequenza puo essere ottenuta con un classico banco di 
filtri (ad es. FFT). I1 tutto e^ schematicamente riportato 
in fig.9.14. Naturalmente l^elaborazione in questione potra^ 
essere realizzata con tecniche digitali. 
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Fig.9.14 .- Struttura  dell^elaboratore di un radar 
"spotlight". 


Seguendo quanto detto nei paragrafi che precedono, si 
consideri peraltro la geometria di fig.9.15a) esplosa in 
fig.9.15b). 


Fig.9.15 .-  Schematizzazioni utili alla analisi dello 
"spotlight". 
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Allora valgono le seguenti relazioni (v. (9.11)): 


(9.41) r T ysen é4(R-A osé)" mo3É x 28 Rcosó* At s 


2 3 
2 2" 2 
*  R-A cosót zL sent? * —ÀJ. sen $cosdt ... 
y 2R 2g? 


Da cui e^ possibile scrivere (v. anche (9.15)): 


4T 
(9.42) $(A BR) e - T 


e per la frequenza istantanea, posto ovviamente By^vt, si 
ha: 


2 3 
l dé 2v 2v 2 3v 2 2 
» —— A —— -— -— —ÀÁ T .* 9 
(9.43) oe dv X cosó ig^ sen $t " sen ócosó t 
Qualora l^osservazione di una superficie venga fatta da 
una certa quota allora bisognera/ considerare l'angolo di 
"grazing" (V) e l'angolo $ puo^ essere dato dalla relazione 


M 


(9.44) cos ó 7 cos $ cos 8. 


dove con 0, si e^ inteso l'angolo formato dalla proiezione 
della velocita^ del velivolo sulla superficie da osservare 
con la congiungente proiezione velivolo-punto Pj sotto os- 
servazione (v. fig.9.15a)). Le equazioni (9.41), (9.42) e 
(9.43) potranno essere riscritte tramite la (9.44). Natural- 
mente bisognera/ tener presente convenientemente anche del 
problema della risoluzione per distanza, secondo le proie- 
zioni come descritte nel cap.8. 

Converra/ ora analizzare i vari termini della (9.41). 
Il significato del primo termine e^ immediato, il secondo 
(componente doppler) e^ visualizzato in fig.9.15b) ed i1 
terzo rappresenta A, ancora di fig.9.15b), infatti: 


(9.45) x th sen. $- . - r - R^s £X. sen $ 


ed e^ la componente di modulazione lineare in frequenza (da 
"dechirpare"). 
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Compensando questi tre termini si e^ nella condizione 
di aver "focalizzato", in modo pressocche^ perfetto, il pun- 
to P,, avendo tenuto in conto il fatto che il radar si muove 
su traiettoria diversa dalla circolare, di cui nei paragrafi 
che precedono. 

Naturalmente procedendo come detto significa aver com- 
pensato fino al secondo termine della (9.43) e quindi aver 
realizzato lo schema di fig.9.14, come verra^ meglio analiz- 
zato nel seguito. 

Il quarto termine di cui nella (9.41) puo^ allora con- 
Siderarsi il termine che limita le prestazioni globali. Que- 
sto termine puo essere rivisto in termini di errori di fase 
o errore di frequenza. 

Considerando un errore di fase massimo: 


TS 
(9.46) M6. o Y 


si ha un limite superiore per una escursione del cammino di 
osservazione (picco-picco) data dalla: 


3 T 2 
(9.47) n - mum SAL. 
sen $cosó$ 
Ricordando che A, -v t si ottiene un tempo massimo 
(picco-picco) di elaborazione dato dalla relazione: 
1 3 YA a? 2 
(9.48) T, -2— Y———— X 
M v (02 
sen $cosó 


Peraltro in termini di errore di frequenza e^ possibile 
dire che si passa da un filtro ad un altro del banco di fil- 
tri, di cui nella fig.9.14 se (v..(9.40) e (9.43)) il tempo 
di integrazione supera il limite dato dalla: 


2 

3 T 
(9.49) - peu beosi) E - i 
AR M 


La (9.49) si identifica con la (9.48) per Y-2. In al- 
tre parole e^ possibile dire che lo spostamento in frequenza 
di un filtro del banco di cui in fig.9.14 comporta un errore 
di fase di 1209. 

In definitiva la (9.48) [(9.49)] serve a definire 1l^e- 
scursione massima del velivolo (A u7VIy), che puo^ essere 
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sfruttata al fine di ottenere la focalizzazione secondo la 
tecnica schematizzata in fig.9.14. Peraltro e^ possibile una 
compensazione anche del quarto termine della (9.41), ma sa- 
ra^ facile rendersi conto che la tecnica di cui in fig.9.14 
e^ molto efficiente da un punto di vista computazionale, che 
le risoluzioni conseguibili sono usualmente piu che suffi- 
cienti, mentre una "mappa" piu/ estesa puo essere ottenuta 
dalla composizione di sub-mappe (ciascuna ottenuta secondo 
un elaboratore del tipo di quello di fig.9.14). 

Converra^ anche notare che per $-90?9 il termine in 
questione (il quarto della (9.41)) sparisce (quindi le 
(9.48) e (9.49) perdono di significato) ed interviene a li- 
mitare l'escursione utile o la larghezza della antenna per 
puntamento fisso (v. SAR convenzionale) o un termine di or- 
dine superiore. 

Peraltro al fine di analizzare la risoluzione dello 
"spotlight" converra^ ora, in analogia alla (9.18), intro- 
durre l^errore di fase, considerando come punto da focaliz- 
zare il punto Pi, definitodalle coordinate polari (06,R). 
Ogni altro punto Q sara* caratterizzato dalle coordinate 
($ 5, R5), ne viene allora 


(9.50) A, 6, RJ) 79 (Ad R7 6, 4)8) 


Conformemente a quanto descritto nel par.9.3a) conver- 
ra^ definire la 


b) risoluzione angolare 


Pensando infatti a due punti posti alla stessa distanza 
R dal centro del sistema di riferimento (posizione a t-0 del 
velivolo) v. fig.9.16, si ha la risoluzione per spostamenti 
di Aó che determinano il passaggio dalla condizione di fig. 
9.8a) a quella di fig.9.8b) (v. (9.19)): 


AM Ax 
(9.51) ^ $-A6 ,R) - ^(- 259-46,R) - 2m 


Applicando le (9.41) e (9.42), 1a (9.51) diviene per la 
(9.50) 


(9.52) A Ay [coso - cos (0 -A9)] * 2m 
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da cui per piccoli valori di A6$ 


La risoluzione angolare, tenendo presente la (9.48) 
conY -1l e^ data allora dalla relazione: 


(9.54) 


Fig.9.16 - Schematizzazione utile alla valutazione della ri- 
soluzione azimutale. 


La (9.53) puo^ essere messa in relazione con la (9.21), 
che quindi assume ancora una volta un significato generale. 
Al fine di valutare la 


c) profondita^ di campo converra^ riprendere le (9.41) 
e (9.42) e riscrivere: 


M 


(9.55) 9A, d, R,) * - T". -^ osé t UR sen^$ 4...) 


Nel caso in esame converra^ ritenere che 35 punto 
Q($,,R,) sia poco discosto dal punto centrale Pj(96,R) 
dell'intera scena; ossia converra^ scrivere $5 -$-A6 ove A$ 
e^ piccolo per modo che sviluppando la (9. 55), puo essere 
assunta come fase di riferimento la: 
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4T M 2 
-— om vA. 3X. 
(9.56) 9 (Aid RD 3 ( à cost-th sent óc jg $en $) 


La relazione corrispondente alle (9.25) (ric. (9.28)) 
diviene peraltro: 
-j9 (A ,6 ,R ) 
^ 2g E' y" gg" o . 
(9.57) Ve COS ROS r voUD e 


SAI Rin n d z 
A 


MEN 
QA 


con ovvio significato dei simboli. 
Ponendo la (9.56) nella (9.57) e^ possibile anche scri- 
vere: 


(9.98)  Y.($ AR T 


j aun ^d - Zz A^ cosó -j2TA fen? 
«B yd) "1 y á Y à 
dechirping e traslazione 


in frequenza 
—————————————————————————————————————— 


DFT 


dove sono state messe in evidenza le operazioni che sono 
schematizzate nel diagramma a blocchi di fig.9.14. Cio di- 
mostra che la scelta della fase di riferimento e^ stata una 
scelta valida dal punto di vista del costo computazionale. 

In analogia con le (9.31) e (9.35), dal termine di fase 
della (9.57) e^ possibile definire la profondita' di campo 
avendo fatto uso di un elaboratore che operi conformemente 
alla (9.58). Per la profondita! di campo "cross-range" 
converra^ scrivere: 


A 
M EN; 
(9.59) ^c G^. $-A6$ ;R)74, (0,0 -4A9,R)| - p 
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da cui per i (9.55), (9.56) (rilette nella (9.58)) e (9. 57) 
Si ha: 


2 


Ax E 2 Ay 
(9.60) Itn, - Z5 cos($-A6)* 4-2g Sen ($-A0)* 3. cosó 
2 
LY 
* M Aósen$ - To sen?$ 2 R.)] z 
A2 


RM PEE 
"*x senó cos $A$ 5 


Pertanto la profondita^ di campo cross-range diviene: 


2 
(9.61) Dg - 2R*A0 - PUN WTNTE - e tgó 


2 
A 
ySené cosó 
Analogamente per quanto riguarda la profondita" " 
range" si porra^ 


along- 


lA GM RtD,) - A (0,9, 840,)| - 7- 
r2 )$, gj) p o) RAD OU, 


ossia 
2 
A ^ 
4T M M 2 
(9.62) Ic QtD.- p cosó t 4*2(R8D,) sen $ó 4 
2 
Ay 2 
* 3- cosó - ;75.g Sen ? -R-Dj) | - 
2 2 
^ 
- iml en d "- ly. B en PR 
a * x. R5. RF! 2312 9 pez 


da cui (v. (9.54)) si ha la profondita^ di campo "along- 
range": 


(9.63) D - 2M - 
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La (9.63) e^ spesso piu' restrittiva della (9.61) e 
viene quindi usualmente assunta come profondita^ di campo e 
puo essere riscritta: 


E 
(9.64) E c» 


2 


che coincide con la (9.38) e quindi da^ luogo agli andamenti 
di fig.9.10. 

Gli aspetti cui si e^ accennato naturalmente non esau- 
riscono la problematica SAR "spotlight" in quanto le consi- 
derazioni del capitolo che precede andranno riprese nella 
definizione di swath massimi, PRF etc.. 

Naturalmente saranno pensabili anche una infinita" di 
configurazioni operative e, a titolo di esempio, e^ possibi- 
le passare dalla modalita strip-map ad una ad alta risolu- 
zione riconfigurando l^antenna e quindi riducendo lo "swath" 
trasversale o anche con modalita! spotlight riducendo la 
"striscia" a terra a vari settori trasversali. 

Pertanto ogni problema di "imaging" sulla base di spe- 
cificazioni particolari dovra^ essere riaffrontato, magari 
con metodologie in linea con quanto precede. 


9.6 Cenni sulle tecniche di elaborazione bidimensionale 


Il problema dell^analisi di una struttura bidimensiona- 
le come riportato in fig.9.17 (ric. la schematizzazione di 
fig.9.6) puo^ essere riproposto, considerando i ritorni per 
una osservazione da À o da B. Si faccia ancora la solita 
ipotesi che la distanza di osservazione sia molto piu^ gran- 
de delle dimensioni dell^oggetto (si opera nella regione di 
"campo lontano"). Lo scopo dell^analisi in questione e^ 
quello di ottenere la riflettivita^ superficiale c(x,y). 

La tecnica cui si vuole dare un cenno e^ quella tomo- 
grafica, infatti l'immagine ricostruita puo essere una 
"fetta" dell^oggetto ottenuto da misure attraverso segnali 
che si propagano nella fetta stessa. Questo avviene quando 
Si usa un fascio stretto, peraltro se il fascio e^ largo ne 
verranno dei contributi globali delle varie sezione. 

Si consideri un osservatore posto in A (lungo l^asse v) 
di fig.9.17, e^ possibile ritenere che il segnale osservato 
per ogni valore di v (distanza) e^ dato dalla riflettivita^ 
integrata lungo lasse u; si assumera' che tutti i rifletto- 
ri ad una data distanza v si sommino in fase, ossia i coef- 


688 


ficienti di riflessione siano equifase: 


co 


(9.65) g(v,9)- [ Se(u,v) du 


-900 


Fig.9.17 - Schematizzazione per una analisi bidimensionale. 


Il segnale globale sara^ del tipo: 


4m 
oo du 


(9.66) G(8) » [ g(v,0) e dv 


tenendo presente i diversi percorsi (andata e ritorno) per i 
diversi valori di v. 

Inserendo la (9.65) nella (9.66) e cambiando sistema di 
riferimento: 


X 7 u cos0 - v sen 60 
(9.57) 
y 7" u senÜ * v cos 0 


la (9.66) diviene: 
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. 4T 
[^7] gis wii 
(9.68) G(0) -[[ gg(u, v) e dv du - 
" -— A (ycos0-xsen80) 
-[[ o(x,y)e dx dy 
Ponendo 
f ^». 2sen0 
bs A 
GRO £g -- 2cos8 
y A 


la (9.68) puo^ essere riscritta 


" j2"(f, «xf. sy) 
(9.70) Gf, £j) - J| c(x,y)e "C Zd-dvy 


in cui e^ possibile riconoscere la trasformata di Fourier 
bidimensionale. 

Allora la riflettivita^ superficiale puo essere otte- 
nuta facendo la trasformata di Fourier inversa: 


e -j2T(£, ex ey) 
(9.71) c(x,y)- | Gf, f )e df. df, 


-00 


In definitiva le misure sperimentali possono fornire la 
G(8) che, tramite le (9.69), puo^ essere interpretata come 
funzione di f, e f,, operando su di essa la trasformata 
bidimensionale inver$a si ottiene la funzione di riflettivi- 
ta^ superficiale. 

Poiche^ la Gc(x,y) e^ definita sull^oggetto in esame e 
quindi in uno spazio limitato la G(£., f.) si estendera^ su 
tutto il piano f, e E. s Y 

cde la. conóscenza di G(f,.,f,) per ogni valore di 
f. non e^ immediata, infatti," per ogni à, f, e f, sa-- 
ránno amp decla: per le (9.69) su di un cerchio di raggio 2/1: 
vedi fig.9.18. Se d^altro canto solo un settore angolare 
per 9 e^ disponibile, la zona di definizione e^ limitata ul- 
teriormente su un arco della circonferenza come schematica- 
mente indicato ancora in fig.9.18. 

Al fine di operare piu. facilmente da un punto di vista 
analitico converra/ passare in coordinate polari sia nello 
spazio (fig.9.17) che nelle frequenze (fig.9.18): 
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r seni f p sen6 


x 


X 
(9.72) 


[] 


-r cosy e - —p cos 0 


e la (9.71) si modifica ovviamente nella 


y 


-j270rcos(0-V) 


(9.73) o(r,4) - | | G (p,0)5(p-2/) e TT 
o Ao P 
r 
- ij 6, (8) e j4"  cos(8-4) do 
A JA0 
dove si e^ inserito il fatto che la e^ definita solo 


sulla circonferenza di cui in fig.9.18 nd la c sara^ 
solo stimata. 


Fig.9.18 - Piano di definizione della funzione (fy fy). 


La (9.73) considerando G,(0,9) uniforme (Dirac.di ri- 
flettivita^ su un punto dell^oggetto in esame) consente di 
definire la funzione impulsiva spaziale: 


(9.7) h(r, J J &(o- 2) e 279 f cos(0-4) dp dó 
^0 


[*] 


che permette di valutare le risoluzioni conseguenti ad una 
elaborazione bidimensionale, quando il segnale interrogante 
e^ costituito da un solo tono sinusoidale (CW). 

Nel caso  A^0-225» la funzione impulsiva spaziale h(r,V) 
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ha simmetria radiale, infatti l^osservazione dell'oggetto 
viene fatta su 360? e quindi distanza e azimut non sono 
discernibili. In fig.9.19 e^ riportato l'andamento del mo- 
dulo della (9.74). 

La larghezza del lobo principale o larghezza fra i due 
zeri adiacenti e^ pari a 0.43 ossia 


rz r 
(9.75) qe 0.24 


mentre il rapporto picco-primo lobo laterale e^ pari a 8 dB. 


ec 
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j [/ 
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Fig.9.19 - Andamento della funzione impulsiva spaziale. 


Nel caso A0 sufficientemente inferiore a 27 l^andamento 
della (9.74) si allunga nella direzione di osservazione nel 
senso che la risoluzione azimutale e^ migliore rispetto a 
quella in distanza e valgono le relazioni [3]: 


r r 
1 y 4 
(9.76) EC ; zc» 
240 2 
b o EC 


che ovviamente si identificano con le (9.21) e (9.24). 

Il problema della limitata larghezza del lobo centrale 
e soprattutto del livello dei lobi laterali, di cui ad es. 
in fig.9.19, e^ dovuto alla scarsa conoscenza della G, nel 
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senso che questa funzione viene. ad essere definita solo su 
un anello (v. fig.9.18) per il fatto che il segnale inter- 
rogante e^ di tipo sinusoidale. 

Per superare questo problema e^ possibile procedere in 
diversi modi: 


- operare con diversi segnali CW (analisi multispettra- 
le) al fine di poter disporre di una migliore cono- 
scenza di G (potrebbero essere definiti molti anelli 
di fig.9.18) 

. usare segnali a banda larga (definizione di G su coro- 
ne circolari del piano di fig.9.18) 

. usare opportune reti di pesatura bidimensionali 

. usare tecniche multistatiche che equivalgono ad inter- 
rogazioni multispettrali [3] 

. usare una modellizzazione e quindi estrapolare i dati 
al di fuori della zona di definizione naturale di C. 


Un problema di ricerca quanto mai attuale e^ quello 
della determinazione della forma d^onda interrogante ottima, 
una volta definito il settore di vista (A0) ed i requisiti 
di sistema ossia le prestazioni desiderate, al fine di mini- 
mizzare il costo computazionale dell^elaboratore bidimensio- 
nale. 

Inoltre si pone spesso il problema della scelta tra fi- 
losofia bidimensionale e monodimensionale (propria dei para- 
grafi che precedono) in termini di ottimizzazione costi-pre- 
stazioni, tenendo conto del particolare tipo di elaborazione 
(quasi sempre in tempo reale) e della evoluzione della tec- 
nologia digitale che in realta^ e^ veramente condizionante. 
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10. RADAR ALTIMETRIA ED IL TELERILEVAMENTO OCEANICO 


10.1. Introduzione [14] 


L'importanza dell'ambiente marino come fonte di benefi- 
ci per l'umanita^ e^ universalmente riconosciuta. Alle uti- 
lizzazioni tradizionali di questo ambiente, navigazione e 
produzione di cibo, si sono aggiunte nei tempi piu recenti 
altre applicazioni potenziali tra le quali: 

- la produzione di energia, sia direttamente attraverso le 
maree, le correnti ed i gradienti termici, sia indirettamen- 
te, attraverso la perforazione della piattaforma continenta- 
le per lo sfruttamento di giacimenti petroliferi; 

- l'estrazione di minerali, tra i quali il manganese, sia da 
depositi sul fondo sia direttanente dalle acque marine. 

L^ottimizzazione dell^uso delle risorse marine, poten- 
ziale o gia^ in corso di sfruttamento, necessita della cono- 
Scenza di una gran quantita^ di dati da utilizzare diretta- 
mente per fini specifici o da manipolare in maniera opportu- 
na al fine di ottenere un quadro completo del sistema ocea- 
nico globale. 

Agli scopi applicativi di cui sopra si aggiunge l'inte- 
resse della comunita^ scientifica internazionale per questo 
ambiente che copre il 705 della superficie terrestre, inte- 
resse che si rivolge principalmente a: 


- Oceonografia Fisica e Glaciologia: sia con l'obiettivo 
immediato di prevedere lo stato del mare, sia con l^obiet- 
tivo di migliorare la conoscenza dei processi dinamici che 
in tale ambiente hanno luogo; 

- Climatologia: infatti la fisica e la dinamica degli oceani 
influenzano i cicli globali di calore, acqua e costituenti 
chimici nel sistema climatico globale; 

— Geodesia: infatti il livello marino, mediato su tempi op- 
portunamente lunghi in modo da rimuovere gli effetti della 
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- 


forza geostrofica 7), e^ legato direttamente alla forma del 
geoide (superficie equipotenziale gravitazionale). 

Il convergere dei molteplici interessi succitati ha mo- 
tivato lo svolgimento di attivita^ su scala internazionale 
volte alla individuazione di strumenti atti alla rilevazione 
delle informazioni di interesse. In questo contesto, data 
l'estensione superficiale dell'ambiente da osservare, e 
tenendo conto del fatto che il comportamento dinamico del- 
l'ambiente stesso richiede la ripetizione periodica delle 
osservazioni, e^ apparsa subito evidente l^importanza di 
sensori di telerilevamento montati su piattaforme satelli- 
tari [1], [2]. 

L'individuazione di diversi fenomeni fisici suscetti- 
bili di essere utilizzati per l^estrazione delle informa- 
zioni, ha condotto all'analisi ed allo sviluppo di vari 
sensori (attivi o passivi) operanti in diverse gamme di 
frequenza. 

Tra le tecniche di telerilevamento attivo operanti nel 
campo delle microonde, particolare importanza riveste 1la 
Radar Altimetria. 

L^uso della Radar Altimetria nel telerilevamento ocea- 
nico e^ stato oggetto di numerose memorie apparse nella 
letteratura di settore degli ultimi anni, si vedano ad es. 
[3] e [4], nelle quali si e^ evidenziato il ruolo primario 
da essa svolto nella determinazione delle caratteristiche 
dinamiche del mare; infatti e^ stato mostrato come la combi- 
nazione delle informazioni di altezza, livello e forma del- 
l^eco, eventualmente correlate con dati da altri sensori di 
telerilevamento, forniscano la possibilita di estrarre, tra 
le altre, informazioni relative a maree, correnti, onde, 
ghiaccio e vento. Pertanto, contrariamente a quanto il nome 
sembra indicare, lo strumento radar altimetrico non si limi- 
ta alla sola misura di altezza. 

Sia in Europa che negli Stati Uniti sono in programma 
satelliti oceanografici che presentano il radar altimetro 
come elemento del carico utile. Del resto la validita^ dello 
strumento nel senso detto e^ stato dimostrata da precedenti 
missioni nelle quali esso era presente. Precisamente: 

- l'esperimento altimetrico SKYLAB $-193, lanciato nel 1973, 
e^ servito a dimostrare la misurabilita^ di caratteristiche 
' della superficie terrestre dallo spazio impiegando radar ad 
impulso corto. L^accuratezza di tale strumento era dell^or- 


(*) La forza geostrofica e^ la forza sollecitante le masse 
d^aria e di acqua dovute alla rotazione terrestre. 
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dine di 1 m; 

- nel 1975 fu lanciato il satellite geodetico GEOS 3, inclu- 
dente un altimetro, con accuratezza dell^ordine di 50 cm, 
allo scopo di provare la determinabilita^ di parametri geo- 
detici, oceanografici e geofisici; 

- un radar altimetro di migliore accuratezza (circa 10 cm) 
faceva parte del carico pagante di SEASAT 1, lanciato nel 
1978. Le sue prestazioni sono descritte in [5]. 

Per quanto riguarda i satelliti futuri in studio, il 
cui carico pagante include il radar altimetro, si possono 
menzionare: 

- il progetto ERS-1 nell'ambito dei programmi ESA di osser- 
vazione della terra [6]; 

- il progetto TOPEX degli Stati Uniti [7]; 

- il progetto POSEIDON nell'ambito dell'attivita^ nazionale 
francese nel settore del telerilevamento. 

Nelle pagine che seguono, dopo un richiamo sulla pro- 
blematica generale, verra/ posta attenzione su una soluzione 
specifica studiata nell'ambito del programma ESA (European 
Space Agency) per ERS-1. 


10.2. Modello dell^eco e principio di funzionamento 


Alla base del funzionamento del radar altimetro sono le 
caratteristiche dell^eco di ritorno dalla superficie oceani- 
ca in risposta ad un impulso corto incidente normalmente 
alla superficie stessa. 

Le proprieta" di tale eco sono ampiamente trattate nel- 
la letteratura tecnica [8] e [10]. 

Le ipotesi assunte, generalmente soddisfatte, sono le 
seguenti: 

a) la superficie riflettente comprende un numero suf- 
ficientemente elevato di elementi riflettenti indipendenti; 

b) le proprieta" statistiche della superficie interes- 
sata sono costanti sull^area globale illuminata dal radar 
durante la costruzione dell^eco media; 

c) la riflessione e^ un processo scalare senza effetti 
di polarizzazione ed e^ indipendente dalla frequenza almeno 
nella banda del segnale; 

d) il processo di riflessione dipende dall'angolo di 
incidenza soltanto attraverso la riflettivita^ (o5?) ed i1 
diagramma di antenna; 

e) l'influenza dell^effetto Doppler e^ trascurabile. 

Un modo efficiente per descrivere la risposta radar 
dalla superficie del mare puo^ essere allora condotto tra- 
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mite la funzione di "scatter": p(t,f), dove t e^ il ritardo 
radar corrispondente alla distanza ed f e^ la frequenza del- 
l^eco. 

Per definizione la quantita^ p(t,f)dt-df e^ la potenza 
ricevuta nell'intervallo (t,ttdt) ed (f,ftdf) rapportata al- 
la potenza totale ricevuta. 

Integrando la p(t,f) rispetto a t ed f rispettivamente 
si ottengono le: 


(10.1) pp C£) funzione di "scatter" in Doppler 


(10.2)  p.(t) 


funzione di "scatter" in distanza 


Nel seguito particolare attenzione sara/ rivolta al- 
l^andamento della pé(t) ed al suo significato. 

I sistemi altimetrici possono classificarsi in due ca- 
tegorie [11]: 

- ad alta risoluzione angolare; 
—- a bassa risoluzione angolare. 

I sistemi ad alta risoluzione angolare impiegano un fa- 
Scio di antenna stretto in modo da illuminare una piccola 
zona di mare; pertanto se detta zona presenta delle rugosi- 
ta^ (ad es. causate dal moto ondoso) allora i vari ritorni 
(se si assume una notevole risoluzione in distanza) descri- 
vono, tramite la pe (t), la densita^ di probabilita" dei vari 
"scatters" della superficie; essa e^ di tipo gaussiano con 
deviazione standard proporzionale al valore quadratico medio 
dell^altezza delle onde c, in m. 

I sistemi a bassa risoluzione angolare, cui si fa ri- 
ferimento nel seguito, sono i piu/ usati per applicazioni 
satellitari. Questa categoria di sistemi impiega un fascio 
di antenna largo, ma la dimensione dello "spot" illuminato a 
terra e^ ridotta usando un radar ad alta risoluzione in di- 
stanza (quindi a larga banda) secondo la schematizzazione 
riportata in fig.10.1. 

In condizioni di mare calmo la p,(t) risultante assume 
l^andamento a) di fig.10.2 (p, 9 (£0), dove il limitato tempo 
di salita (oc.) deriva dalle dimensioni dello "spot" schema- 
tizzate in £fg.10.1. Si noti che dopo un certo tenpo l^anda- 
mento di fig.10.2 decresce ad opera della limitata dimensio- 
ne del fascio. 

Quando invece la superficie marina non puo ritenersi 
piatta, l^andamento risultante e^ del tipo indicato dalla 
curva b) di fig.10.2. La pendenza e^ proporzionale alla al- 
tezza delle onde, come e^ intuitivo immaginare considerando 
le varie fasi di fig.10.1l. 
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apertura d'antenpa 


A eco media 
eco tipica ./ 


Fig.10.1 - Andamento della superficie di scatter per un si- 
stema ad alta risoluzione in distanza [13]. 


p(t) 
r 


a) mare calmo 
b) mare rugoso 


Fig.10.2 - Andamento della p, Ct)- 


Dal punto di vista analitico si ha (v. mod. di Brown 


[3)) 


(10.3)  p,(t) 7 K (14Erf[(t-t )/(/2*o )]) 


dove -. 

to e^ il ritardo dalla superficie media 

9. (sec) dipende dalla risoluzione propria del radar (90.) e 
ie valore efficace dell^altezza delle onde Cu; in 


m) ?, secondo la relazione 


(10.4) c. - A * (29, /c)" 
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;! 
K e^ il fattore di normalizzazione che dipende dalla 
riflettivita^ media del mare (c?), e quindi dalla 
velocita^ del vento che la influenza, e dalle di- 
mensioni dell^antenna (K,-Kco?) 

In realta^ K, e^ funzione del tempo per tener conto 
delle dimensioni finite dell^antenna (vedi fig.10.2). Con- 
verra! osservare che l^andamento (10.3) nasce dall^ipotesi 
fatta che la densita^ di probabilita^ dei vari punti specu- 
lari della superficie marina sia di tipo gaussiano (con de- 
viazione standard proporzionale al valore quadratico medio 
dell^altezza delle onde) e che, nel sistema a bassa risolu- 
zione angolare, la p,(t) si ottiene dalla convoluzione della 
Ppo (C) (v. fig.10.2) con detta densita^ di probabilita^, ne 
nasce quindi la funzione di "scatter" in distanza del tipo 
Erf. 


In conclusione il problema dell^altimetro si pone nelle 
tecniche di determinazione di t. eg, e, marginalmente, di 
9g? o Ko per la stima della velocita^ del vento. 

Dati gli andamenti riportati in scala in fig.10.3 ed il 
fatto che si vuol usualmente ottenere la distanza con preci- 
sione dell^ordine del centimetro e la pendenza (o gy) con 
precisione dell^ordine del 10£Z, con una dinamica di 9g, da 
0.1:5 m, e^ necessario dover concepire sistemi ad eleva- 
tissima risoluzione e quindi larga banda. 


0.8 


altezza significativa 
delle onde (SWH) 


0.2 


ampiezza normalizzata 


N 


[:] 20 40 [^] 8o 100 120 


Fig.10.3 - Andamenti tipici dei ritorni nel Radar altimetro 
[4]- 


(*) Spesso in letteratura si introduce il concetto di altez- 
za significativa delle onde (SWH), ricorrendo a criteri le- 
gati alla distribuzione delle onde per cui SWH-40,. 
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Converra^ ancora porre attenzione agli andamenti di 
fig.10.3, in cui e^ riportato in ogni istante l'entita^ del- 
la potenza di ritorno; il segnale effettivo corrisponde ad 
un processo gaussiano (data la molteplicita^ dei riflettori 
interessati); pertanto dopo rivelazione incoerente si avra^ 
una distribuzione Rayleigh e dopo quadratore (necessario ad 
ottenere l^andamento di fig.10.3 e quindi ad operare la sti- 
ma di ty, og e c9), 1a distribuzione sara^ del tipo e- 
sponenziale. 

Si noti ancora che il valore della riflettivita' della 
superficie marina (c9), valore proporzionale alla potenza 
media dell^eco di ritorno, legato alla velocita^ del vento, 
usualmente deve essere determinato con accuratezza dell^or- 
dine di una frazione di dB. 


10.3. Struttura del sistema di elaborazione 


Per quanto detto il punto critico del sistema di elabo- 
razione risiede nella larga banda che comporta delle diffi- 
colta^ sia nella realizzazione del filtro di compressione, 
sia nella elaborazione video dei segnali. 

Si ricordi che un^accuratezza in distanza dell^ordine 
del centimetro comporta un^accuratezza nella misura del tem- 
po di ritardo dell^ordine di 0.1 nsec. Per superare le dif- 
ficolta^ inerenti a questo problema viene usata la tecnica 
del "full deramp" [13]. Essa e^ mostrata schematicamente in 
fig.10.4, nella quale si noti come, utilizzando in trasmis- 
sione un impulso modulato linearmente in frequenza (chirp), 
il battimento tra l^eco ricevuta ed una replica dell^impulso 
trasmesso, allineato all^eco tramite opportuno ritardo e 
fungente da oscillatore locale, realizza una trasformazione 
(mapping) tempo-frequenza; pertanto un ritardo in tempo (At) 
viene trasformato in una traslazione in frequenza (Af) (ric. 
operazione di "dechirping"). 


Fig.10.4 - Schematizzàzione della tecnica del Full Deramp- 
ing. 
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Si ottiene in tal modo la possibilita! di lavorare in 
frequenza anziche^ in tempo, riducendo quindi le alte fre- 
quenze di campionamento e l^elaborazione successiva. La se- 
lezione in tempo, propria dei sistemi di inseguimento con- 
venzionali, diviene un filtraggio in frequenza che potra^ 
essere realizzato con un banco di filtri. Ne risulta che i 
valori di tempo in ascissa di fig.10.3 possono essere sosti- 
tuiti dai numeri progressivi dei filtri del banco. In defi- 
nitiva l^operazione di inseguimento in distanza viene ef- 
fettuata in due fasi successive. 

Nella prima fase (inseguimento grossolano) viene rico- 
nosciuto un istante t,;, in cui viene abilitato il segnale 
di oscillatore locale; questo istante viene individuato con 
notevole granulosita^ (decine di nsec) utilizzando un oscil- 
latore (ad alta stabilita^) coerente con l^'istante di tra- 
smissione. 

Nella seconda fase (inseguimento fine) viene individua- 
ta con notevole risoluzione la distanza del segnale di rice- 
zione leggeudo lo scostamento in frequenza. 


BANCO 
DI FILTRI 


Fig.10.5 - Schema a blocchi di un Radar Altimetro. 


In fig.10.5 e^ riportato uno schema a blocchi dello 
Strumento, in essa e^ possibile individuare: 

- generatore del chirp, che genera le forme d^onda in 
trasmissione e quella che funge da oscillatore: locale. La 
tecnica indicata e^ efficiente in quanto la ricezione non 
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avviene durante la trasmissione (i chirp in trasmissione e 
ricezione non si sovrappongono) e questo ha luogo ad opera 
di un^opportuna scelta della frequenza di ripetizione, in 
quanto la distanza terra-satellite e^ nota grossolanamente 
dai parametri dell^orbita. Naturalmente data la notevole 
distanza in questione converra^ operare in regime di ambi- 
guita^ in distanza (alte PRF), peraltro superare certi va- 
lori (dell'ordine dei kHz) non ha senso in quanto si otter- 
rebbero dati correlati tra di loro [13],[16]; 

- unita/ di "timing", utile alla generazione dei 
trigger di pilotaggio del generatore del chirp; 

- mixer M che realizza .la trasposizione (mapping) 
tempo-frequenza; 

- amplificatore IF che amplifica il segnale ricevuto, 
la sua larghezza di banda dipende dalla massima altezza del- 
le onde attese; 

- rivelatore coerente che converte il segnale a media 
frequenza in un segnale complesso video, il cui spettro di 
potenza rappresenta la forma d^onda d^eco secondo 1a 
Schematizzazione di fig.10.3; 

- banco di filtri digitale ed estrazione del modulo 
quadrato che fornisce i campioni in forma digitale dello 
spettro di potenza (v. fig.10.3); 

- sistema di controllo automatico di guadagno (AGC) che 
normalizza lo spettro di potenza e fornisce la stima della 
riflettivita^ c?; 

- discriminatore di tempo e pendenza che generano il 
segnale di errore tra l^eco ed una forma d^onda stimata, in 
grado di realizzare un filtraggio prossimo a quello ottimo; 

- sistemi di inseguimento in distanza e pendenza che 
forniscono la stima della distanza media e dell'altezza del- 
le onde. L^informazione grossolana serve a posizionare il 
trigger di ricezione per la generazione del chirp di oscil- 
latore locale, l^informazione fine e^ usata per ottenere lo 
spostamento fine del banco di filtri. 


10.4. Parametri di progetto 


Il legame tempo-frequenza. realizzato dalla tecnica del 
full-deramping e^ (v. fig.10.4): 


(10.5) Af 7 (u/T)At 


dove T e^ la lunghezza del chirp e yj ne e^ la larghezza di 
banda. 
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Se Tg e^ la dinamica massima delle onde (o variazione 
di distanza) su cui si intende operare (vedi anche disper- 
sione degli andamenti di fig.10.3) si ha che la larghezza di 
banda a media frequenza e^: 


(10.6) Be 7 6/7), 


corrispondente alla massima escursione in frequenza possi- 
bile. 

I singoli filtri potranno essere spaziati in frequenza 
secondo 1a: 


(10.7) f. - 1/T 


che corrisponde alla larghezza di banda del segnale di u- 
Scita (ipotizzato "c2 gne da una sola frequenza) dal 
mixer M di fig.10.5t mentre l^intervallo di campio- 
namento, in accordo al ben noto teorema del campionamento, 
sara^: 


(10.8) T. - 1/Brg 
Alla spaziatura in frequenza (10.7) corrisponde in tem- 
po una spaziatura [v. (10.5)]: 


(10.9) * - l/p sec 

Pertanto operando sui dati campionati e^ possibile ot- 
tenere una spaziatura in frequenza secondo le convenzionali 
tecniche di filtraggio digitale (ad es. con tecnica FFT con 
eventuale pesatura). I parametri cui sopra sono riassunti in 
fig.10.6. 

Il numero dei filtri che ne risulta e^: 


(10.10) N.-B /f, -u*T 


F IF E 


Per avere un'idea degli ordini di grandezza converra^ 
pensare inizialmente a una risoluzione fra filtri (t " 
dell'ordine di 2.5 nsec (37.5 cm); infatti l'analisi effet- 
tuata ha mostrato che una tale risoluzione e^ sufficiente ad 
ottenere le precisioni del centimetro. 


(*) In realta^ il segnale sara^ costituito da una moltepli- 
cita^ di frequenze (in accordo al modello) e quindi interes- 
sera tutta la Big: 
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0 1/T Bir t 
07, Tg 
Fig.10.6 - Schematizzazione della tecnica di separazione 


spettrale. 


Dalla (10.9) si ha u-400 MHz; d^altro lato un valore 
di T,-160 nsec (corrispondente a 24 m) appare sufficiente 
(vedi anche andamenti di fig.10.3). 

Ne deriva allora: 


(10.11) N, -u* T, — 64 


- 


In realta^ la scelta di t, e^ condizionata anche dal 
volere ottenere come numero di filtri una potenza di due, 
per facilitare la realizzazione in termini di struttura di- 
gitale. 

Si puo osservare che un valore di u* T di 100022000 e^ 
senz/^altro realizzabile con tecniche SAW (eventualmente per 
moltiplicazione nella catena di trasmissione partendo da un 
chirp con u*T minore) con valori di T fino a una decina 
di usec; per T-5 usec si ha ad esempio: 


(10.12) 1/T-200 kHz; B,,-(u/T)T,-12.8 MHz; T.-1/B,,778 nsec 


che risultano essere valori compatibili con la tecnologia 
corrente. 

L^uscita del banco di filtri e^ pertanto una forma cam- 
pionata dell^eco ricevuta essendo il tempo tradotto in fre- 
quenza; allora l^unita^ di elaborazione ha lo scopo di sti- 
mare la forma d^onda ed inseguirla cosi^ da ottenere 1l^e- 
strazione delle informazioni volute. 


10.5. Stima dei parametri e trade-off di sistema 


In accordo con il modello indicato [v. (10.3)], gli an- 
damenti di cui in fig.10.3, potranno essere descritti in 
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termini statistici. In realta^ tutta la forma d^onda (v. ad 
es. l'andamento dell'eco tipico di fig.10.1) potra" essere 
intesa campionata (bastera/ pensare alle uscite corrispon- 
denti ai vari filtri del banco di cui nel par.10.3). Il cam- 
pione i-esimo sara/ descritto da una densita^ di probabili- 
ta^ di tipo esponenziale (vedi par.10.2): 


(0.13) p(Vy,[65,t,, e Dep (V7 - exp CV V/V.) 
i 
dove i-1,2...Ng e k-1,2...N avendo fatto riferimento all'i- 
esimo punto (inteso in distanza della f.d.o., della k-esima 
eco di ritorno (o sweep). 
La (10.3) con ovvia simbologia (toi, t0; t-zit) conduce 
alla 


i-i 
o 


Y2 c 
c 


XT xx 
(10.14) V,-Kc (L*Erf( v) * ?y 


avendo considerato l'aggiunta della potenza di rumore P,. 
Converra^ ricordare che Va Ce V.) corrisponde ad una 
potenza in quanto e^ considerato all'uscita dell'estrattore 
del modulo quadrato (punto P di fig.10.5). 
Introducendo il rapporto segnale a rumore 


(10.15) a- 


e normalizzando ogni valore di Vik alla potenza di rumore P 
(intesa nota a priori come parametro quindi da non stimare), 
la (10.14) puo^ essere riscritta 


V i-i 


(10.18). 5 - apitErt( —— 
d 


ui^. 


o 


)]) * 1 dove N - 
V2-N. ui 


Considerando i vari punti della f.d.o. indipendenti, la 
densita^ di probabilita^ dell'insieme dei punti della k-esi- 
ma interrogazione diviene 


Ny 


(10.17) p(W) - P(X, |a3,15,9,) - i age 
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e la densita/ di probabilita^ relativa ad N interrogazioni 
diviene allora 
N 


(0.18). b Y, mp [o5 5,77 1 e()7PCD 


Il modello statistico di N interrogazioni e^ quindi no- 
to dalle (10.18), (10.17), (10.13) e (10.16) e quindi ci si 
puo riferire alla teoria della stima per ricercare dai sin- 
goli esperimenti i parametri piu/ significativi; in partico- 
lare i parametri da stimare sono a,i, e Uy (da S V. 
(10.4)). 

Converra^ innanzitutto ricercare i limiti teorici ine- 
renti agli errori di stima onde rendersi conto di quanto 
nelle pratiche applicazioni si e^ discosti da questi limiti. 

Nel caso di stima di un solo parametro (monodimensio- 
nale) l'errore minimo e^ dato dal limite di Cramer-Rao, come 
richiamato in App.1; nel caso in oggetto invece sara^ neces- 
sario stimare tre parametri contemporaneamente. 

Onde semplificare la formulazione analitica di cio^ che 
segue converra^ operare secondo le corrispondenze: 


a —-AQ 
1 


(10.19) io—4 9. 


o —-4O0 


h 3 


Converra^ allora richiamare i 
a) limiti di Cramer-Rao 


nel caso di parametri multipli. Come estensione del caso mo- 
nodimensionale il problema in oggetto si riduce alla valuta- 
zione della matrice di informazione di Fisher, che si ottie- 
ne dalle condizioni di polarizzazione nulla dei singoli pa- 
rametri e dalla influenza incrociata minima di un parametro 
sulla stima di ogni altro parametro. 

I singoli elementi della matrice di Fisher sono dati 
dalla relazione: 


9 9 
10.20 zs ze c 
( ) A i E( TW 1n p(V) TR 1n p(V) ] 


e l'errore minimo (o limite di Cramer-Rao) possibile da uno 
stimatore (che se esiste viene detto efficiente) e^ dato 
dalla relazione: 
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2 
BOCA 
TEE AL UUNT. TRCN mu 
(10.21) Bi, - E( (o, a) Lm Eun eS "es 
2 
Bg. 7 Ug 


" 


dove e^ l'elemento della s-esima riga e s-esima colonna 
della matrice y (2 J 5) inversa della matrice di Fisher. 

Inseregdo la (10.18) nella (10.20) si ottiene nel caso 
in oggetto 


| 


9 i 
(10.22) J., - Li | Sa $9 1n P(O- 5. 1&8 P(V,) * p(V,) dv T 


Per le (10.17) e (10.13) d^altro canto si ha: 


N N 
D 2 MS 
(10.23) - "i p-) inipiVv. Ole Loca —- ; 
-k 9 ik zd a 
i-1l tuU Y. Y 
N. - € 
E j b e à i 
es 22 9aq 
i-1 Vi r 


(*) Si ha infatti: 


Ju jos 1n Piin p(: pPQ) dV - 


9 9 
- | Esci o Lllnp(VQ).pQ(Vp (V2) -. p (V) dV dV, . dV 


npo, 


—k k,h 


-l i-imp(V) - ss ine C) P Qu d *QE JES z5 np (V) p (V) dV, ) 
kh 


«x 5a. pron ) PISA )dV, j 


da cui i (10.22) essendo 


E : "UE om E 
| Acro o apes, ajos, - o 
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per cui la (10.22) puo^ essere riscritta: 


N N 2 


(10.24) J,.- ) 
k-l i-13oa 23a 
[I E 


E 39V, 3V.p QaL-V.) OMNE S 
S 7 PA7V ay/ * 4208 n. 
i i 


osservango che l^integrale a secondo membro della (10.24) 
vale 1/Vi. 

À questo punto onde valutare i vari termini contenuti 
nella (10.24), converra/ introdurre il vettore A (ric. 
(10.195): 


(10.25) ks CEST 


Le singole Sedi gnenss della (10.25) sono ottenibili de- 
rivando la (10.16) : 


(*) 


X 2 2 
ind f -— 
&t69 - 4 | gÜfag , SEBESEL.O 
T 
[e] 
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ici. 
E (14Erf( )! 
1-3 2N 
(10.26) —— 2 T d 
Va ?9 — a(I4Er£(—25))H1 
Y2N 
[e] 
2 
E D (ii) 
1 EA T NS ^ 
(10.27) ELTE IS i-i 
V 93s a(14Erf(——) H1 
V2N. 
e (v. (10.16) e (10.4)): (i-i d 
[*] 
ici ^ - ———, c 
m Ta B g 2v? i 3i 
1 AM T N c c o 
(10.28) — —- - 
$ TM i-i, 
i a(1*Erf(———) HH 
Y2N 


o 
Dal prodotto del vettore A per il suo trasposto si ot- 


tiene la matrice di Fisher corrispondente all'i-esimo punto 
e sommando dette matrici termine a termine, per i vari punti 
di analisi, si ottiene la matrice J relativa alla singola 
estrazione. Moltiplicando per N si ottiene infine la matrice 
le cui componenti sono date dalla (10.24). 


N-1000 
a-10 
$5 ?-5ns(5,7.375 m) 


1 10 


Fig.10.7 - Andamento dell^errore di stima sulla distanza: 
A limite di Cramer-Rao N,-2 64 
B limite di Cramer-Rao Ní-128 
C MLE 
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Invertendo detta matrice J e considerando i singoli 
termini della diagonale principale si ha la varianza del- 
l'errore di stima minimo per il singolo parametro. 

In fig.10.7 sono riportati gli andamenti dell^errore in 
distanza (espresso in centimetri) in funzione di c,, per una 
condizione operativa, che puo essere desunta dalle conside- 
razioni che precedono (v. par.10.4). 

In particolare sono riportati due andamenti al variare 
del numero dei punti della f.d.o. (o dei filtri) (Ng). 

Si noti che al diminuire di Nj l'errore cresce per alti 
valori di g, e cio e^ dovuto al fatto che in qualche modo 
la f.d.o. da analizzare viene ad essere troncata. La scelta 
di Np764 sembra essere un valore idoneo. 

Annullando tutti i termini della matrice di Fisher che 
non siano sulla diagonale principale si ottengono le stime 
di a,ij eg, come se ogni parametro fosse da stimare da solo 
(e gli altri due fossero noti). 

E^ possibile, annullando opportuni termini su J, valu- 
tare anche l^influenza di ogni parametro su ogni altro. In 
fig.10.8 sono riportati gli andamenti nel caso dell^errore 
in distanza e questi andamenti sono particolarmente impor- 
tanti, perche in qualche modo giustificano le possibili in- 
terazioni fra le varie stime, che, da un punto di vista rea- 
lizzativo, si riducono a varie interazioni fra "loop" a con- 
troreazione interallacciati come proposto in [15]. 


Fig.10.8 - Andamento dell^errore di stima teorico (Cramer- 
Rao) sulla distanza per: 


A stima contemporanea a, io» 9n 
B stima contemporanea io 9n 

C stima contemporanea | a8, io 

D stima della sola distanza CN o T) 
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E^ interessante ora notare anche l'influenza del rap- 
porto segnale a rumore sulla precisione della distanza. In 
fig.10.9 sono riportati degli andamenti relativi ad errori 
minimi (sempre per la distanza), cosicche^ appare chiaro che 
le fluttuazioni del modello, piu che il rumore di sistema, 
limitano le precisioni possibili ed in ogni caso aumentare 


a" al di sopra ad un valore di 10 dB, non sembra convenien- 
te, considerando l^impatto sul trasmettitore. 


Fig.10.9 - Andamento dell^errore in distanza in funzione 
digg per vari valori del rapporto a(-S/N). 


A questo punto conviene pensare a possibili soluzioni 
realizzative ed in particolare ad una 


b) struttura MLE: 


ossia ad uno stimatore a massima verosimiglianza (Maximum 
Likelihood Estimator: MLE). 

Come e^ noto, l'elaborazione a massima verosimiglianza 
consiste nel rendere massima la funzione densita/ di proba- 
bilita^ congiunta (10.18) o anche minima l'espressione: 


(10.29) 1n[1/p(V)] 


La minimizzazione della (10.29) comporta l^annullamento 
delle derivate parziali; in altri termini (ric. (10.23)) si 
arriva al sistema: 
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: Vah, WT, - 

kzl i-l vi 9a 

e. LL 2 V, 
(10.30) l j EL anduex 

k-1 i-1 V. 3f 

4 o 

NN - 

! ; Var, 98V T 

NERA -2 

kel 1*1 V; 39, 


L^annullamento dei primi termini delle (10.30), come 
proposto in [15], puo^ essere ottenuto, considerando le som- 
matorie interne come discriminatori, la cui uscita va ai 
filtri di integrazione. In realta^ Vi dovra^ essere intesa 
come livello della f.d.o. stimata ed il filtro di integra- 
zione realizza una controreazione con bande (ad anello chiu- 
SO) legate al tempo corrispondente agli N impulsi da sommare 
(v. sommatorie esterne delle (10.30)). 

Ne viene quindi lo schema di principio riportato in 
fig. 10.10. 


Fig.10.10 - Schematizzazione dell^elaboratore MLE (da [12]). 
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In altre parole la relazione (10.30) puo^ essere rea- 
lizzata con 3 "loop" a controreazione, rispettivamente per 
il ritardo, la pendenza e la riflettivita'. 

In [11] e^ stato mostrato che il sistema MLE e^ asinto- 
ticamente efficiente (in App.2 questo fatto e^ riesaminato 
per il caso di un solo parametro, per mettere in evidenza 
l'ipotesi semplificativa), tendendo l^errore di stima al li- 
mite di Cramer-Rao. 

In particolare l^andamento C di fig.10.7 riporta le 
conclusioni dell^analisi condotta in [13], che poi non e^ 
null^altro che una elaborazione della matrice di Fisher 
(10.20), linearizzando il modello di cui in figg.10.2 e 10.3 
(v. (10.3)) (ossia approssimando 1a funzione Erf con una 
spezzata) e riducendo le sommatorie ad integrali. 

In tal modo si e^ giunti a formule chiuse che pero^ non 
mettono in luce ad es. la dipendenza da N, e l^effetto do- 
vuto al vero modello (che non e^ lineare). 

Lo schema di fig.10.10 puo^ essere realizzato facilmen- 
te anche se il numero delle operazioni da effettuare sono 
rilevanti. 

A questo punto si vuole introdurre una diversa filoso- 
fia di elaborazione, ritenendo di voler semplificare i vari 
discriminatori. Allo scopo viene proposta la 


c) tecnica di elaborazione subottima (SMLE) [15] 


come semplificazione realizzativa ed operativa rispetto ai 
discriminatori desumibili dalle (10.30). 

Onde esemplificare il discorso converra^ limitarsi ad 
osservare il caso della stima della distanza. Il discrimina- 
tore che nasce dalle (10.30), corrisponde ad effettuare la 
differenza (Viy7V4)- Quindi 1a sua divisione per v e la 
moltiplicazione del risujtato per (3V,/3i ). 

La divisione per V? e^ dovuta al Patto di dare peso 
diverso alle (V x 4) (e quindi ai singoli filtri) in fun- 
zione della varianza che, in accordo al modello di Brown, 
cresce con la distanza. 

Tale normalizzazione diviene poco importante se il ru- 
more di sistema e^ grande rispetto alle fluttuazioni deri- 
vanti dal modello. Quindi proprio ai bassi valori del rap- 
porto segnale-rumore questo parametro diventa poco importan- 
te. Inoltre esso conduce a problemi realizzativi in quanto: 

- influenza la dinamica di ingresso (specie ai bassi 
valori di V,, cioe^ per i primi filtri); 

- la di nasitea di ingresso viene a dipendere dal rappor- 
to S/N e quindi anche la larghezza di banda (attraverso la 
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caratteristica del discriminatore) del loop di inseguimento 
che dovrebbe essere adattiva al rapporto S/N. 

Per quanto riguarda il termine (3V,/3i.), esso ha lo 
Scopo di prendere l^informazione solo dai Piitri dove ha 
senso fare la stima. Pensando ad un modello linearizzato, 
che puo^ essere ottenuto approssimando il singolo andamento 
di fig.10.3 con tre spezzate (di cui 2 orizzontali), questo 
termine assume valore O0 nelle zone piatte, mentre nella zona 
a massima pendenza diviene costante. Si intuisce quindi bene 
come questo termine possa essere sostituito da una finestra, 
che limiti nelle (10.30) le i alla zona ottima corrisponden- 
te in tempo (v. fig.10.3). Questa tecnica consente quindi 
una selezione di zone ottime per quanto riguarda le fluttua- 
zioni del modello. 

Le cose non sono diverse per quanto riguarda la stima 
di 9y e il termine 9 Vi/8304 di fig.10.10 modifica il di- 
scriminatore di distanza in un discriminatore di pendenza. 


Pertanto, riassumendo, le principali funzioni connesse 
con l'unita^ di elaborazione riguardano: 

- sistema di inseguimento in distanza 

-— sistema di inseguimento in pendenza 

- sistema di controllo automatico di guadagno. 

Il sistema di inseguimento in distanza opera valutando 
la distanza del segnale di ritorno relativamente alla posi- 
zione del segnale stimato e correggendo di conseguenza 
quest^ultima posizione, operando sulla generazione del chirp 
che funge da oscillatore locale e sulla posizione del banco 
di filtri. 

La discriminazione in questione puo essere effettuata 
valutando l^integrale della differenza fra segnale di ritor- 
no e forma d^onda stimata, fig.10.11. Da questa figura si 
nota come la stima di pendenza influenzi poco il gradiente 
del discriminatore in distanza. 


?-forma d'onda 
stimata 


7? eco di ritorno 


Fig.10.11 Fig.10.12 
Discriminatore di distanza. Discriminatore di pendenza. 
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D'altro canto il sistema di inseguimento in pendenza 
(slope) puo operare secondo lo schema di principio riporta- 
to in fig.10.12, cioe^ supponendo che esso rotei il segnale 
di riferimento annullando (con ovvio significato dei simbo- 
li): 


[:.] 


(0.31) e, - [ (V(t)-V(t))dt - | (V(t)-V(t))dt - A-B 


[*] 


Naturalmente l^annullamento della (10.31) comporta 1a 
minimizzazione in media dello scostamento delle due forme 
d^onda, ma non in senso quadratico medio. 

A cio occorre aggiungere il fatto che negli andamenti 
delle figg.10.11 e 10.12 si e^ operato considerando la li- 
nearizzazione della forma d^onda d^ingresso. 

In realta^ linearizzando la forma d^onda stimata si ha 
una modesta perdita a tutto vantaggio della semplicita^ rea- 
lizzativa. 

Una volta definiti i discriminatori, i sistemi di inse- 
guimento in distanza e pendenza potranno essere progettati 
indipendentemente, secondo i ben noti criteri di: 

- velocita^ di aggancio e dinamiche 

- sensibilita^ 

- tempo di memoria 
e potranno essere sistemi del primo o del secondo ordine. 

Le operazioni sopra descritte conducono ad un aggancio 
in posizione e pendenza solo se i livelli del segnale in ri- 
cezione e della forma d^onda stimata sono identici. A questo 
Scopo dovra^ essere inserito un sistema di controllo automa- 
tico del guadagno (AGC) (figg.10.5 e 10.10), che renda fisso 
il livello medio nell'ambito della finestra di esame (filtri 
considerati). Pertanto la sequenza delle operazioni dovra^ 
essere nell'ordine: AGC, inseguimento in distanza ed in pen- 
denza. 


Fig.10.13 - Schema a blocchi del sistema di AGC. 
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In fig.10.13 e^ riportato lo schema a blocchi del si- 
stema AGC e ovviamente il livello di riferimento Vy e^ col- 
legato al livello del segnale di stima. Detto sistema sara^ 
di norma del primo ordine. 

Naturalmente appena ci si allontana dalla posizione 
centrale, il sistema di AGC opera nel senso di passare dal- 
l^andamento a) all'andamento b) di fig.10.14 dato che si 
conserva l'area sottesa dal segnale V(t) (per semplicita^ 
ipotizzato non campionato). 


Fig.10.14 - Effetto del sistema di AGC sul segnale nel caso 
di errore in distanza. 


Riportando l^andamento b) di fig.10.14 nella fig.10.11, 
si vede come il discriminatore di distanza operi a gradiente 
ridotto, compromettendo il "pull-in" del sistema. Allo scopo 
di migliorare questo comportamento e^ possibile operare se- 
condo uno dei modi seguenti: 

- modificare il discriminatore in fase iniziale, cio^ 
potrebbe essere fatto ad es. tagliando il segnale di ingres- 
So e quello stimato a v, e facendo l'integrale della diffe- 
renza su tutta l'area di interesse; 

— fare una ricerca di posizione. 

Un altro problema da tener presente e^ il rumore di 
fondo il quale, ancora di tipo gaussiano, si aggiunge al se- 
gnale in ingresso all^intero sistema, per modo che si hanno 
gli andamenti del tipo di quelli riportati in fig.10.15. 


Fig.10.15 - Effetto del rumore di sistema sul segnale. 
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In [12] e^ stata analizzata la accuratezza della preci- 
sione in distanza ed in altezza efficace delle onde (ou) 
(secondo il modello - ipotizzato continuo - indicato nel 
par.10.2) per i due discriminatori schematizzati in figg. 
10.11, e 10.12. 

In realta^ e^ stata analizzata l'influenza delle flut- 
tuazioni proprie del modello (d.d.p. esponenziale) e del ru- 
more di sistema (comprensivo degli errori di quantizzazione) 
sulla accuratezza (rms) della lettura di distanza e di On: 

Detta accuratezza e^ stata mediata sui filtri utili al- 
la stima e nella banda del loop di inseguimento. L^accura- 
tezza sulla distanza e^ data dalla (v. App.3): 


(10.32) e « V op (05 *e/2) Y 1 /G«d«d* . 


01/a 
f A RO X 3 
, 1 VEL PeEed, MNUNE URS per DEN T«f anl" (cm) 
2 € Nsto1 2 2 N E B 
v "Pur 


mentre l^accuratezza su 9n e^ (v. App.4): 


g 


"on 2 2 for i 3. 4 9 
(10.33) woe e,)/ 6e,)1] 44 GO*CO*GO ITE 


h 

dove 
101 distanza in metri tra i vari filtri 
a costante di linearizzazione della funzione Erf 

(o 720.3227) 
a rapporto segnale-rumore (in potenza) 
T periodo di ripetizione (o interrogazione) - 1/PRF 
fp banda di inseguimento 


Per quanto riguarda il valore di fy, si e^ scelto un 
valore tale da comportare una equivalenza dal punto di vista 
del filtraggio (su un ingresso dj uda larga) relativamente 
ad una integrazione su N impulsi( . 


(*) Si ha facilmente infatti, con ovvie convenzioni: 
P/N » (Py/1/T)* 2(1/2)* fg 


essendo (1/2)*fg la banda di rumore monolatera. 
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La teoria che ha condotto alla (10.32) sfrutta le stes- 
se ipotesi (linearizzazione su modello reso continuo) di 
quelle introdotte per l'analisi del MLE. 

In fig.10.16 sono riportati a confronto il limite teo- 
rico di Cramer-Rao (A di fig.10.7) (ottenuto con un numero 
finito di filtri N,-64), l^andamento proprio dell'analisi 
del MLE (C di fig.10.7) e la (10.32) (andamento D). 


100 ECL 


N -1000 c fc.3Hz 
a -10 


Np 764 
v,—.375 m-* 
[*] 


Fig.10.16 - Andamento dell^errore di stima sulla distanza: 
limite di Cramer-Rao 

MLE 

elaboratore subottimo eq.(10.32) 

risultati da simulazione con mod. Erf 


*»co» 


Da tutto cio converra/ osservare come con una mode- 
stissima perdita prevista si ha in ogni caso una realizza- 
zione notevolmente semplificata, bastera/ pensare a come di- 
viene semplice la tecnica di discriminazione; infatti alla 
legge di discriminazione di cui alle (10.30) si sostituisce 
una semplice sommatoria. 

Naturalmente i risultati che ci si attende dalla prati- 
ca comportano un errore superiore al limite di Cramer-Rao, 
per l'influenza, gia^ specificata del numero dei filtri Ny, 
(o punti della f.d.o. presi in esame) e per la linearizza- 
zione. Nella stessa fig.10.16 sono riportati alcuni risulta- 
ti ottenuti dalla simulazione dell'intero sistema. 


Onde mettere in evidenza l^influenza del rapporto se- 
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gnale-rumore sull^errore di distanza, in fig.10.17 sono ri- 
portate le curve corrispondenti agli andamenti di fig. 10.9. 


100 & [c m) 


Fig.10.17 - Andamento dell^errore di stima sulla distanza al 


variare del rapporto "a" segnale-rumore (eq.(10.32)). 


Converra^ ancora notare che in questo elaboratore sub- 
ottimo la somma o integrale di cui in fig.10.11 deve essere 
riportata in tempo (operando una normalizzazione con la pen- 
denza stimata), cosi^ da ottenere un "loop" che operi solo 
in distanza, e quindi puo^ essere progettato con le usuali 
tecniche di inseguimento; peraltro l^errore in distanza che 
ne segue (v. fig.10.11) e^ poco dipendente dall^altro "loop" 
di pendenza. D^altro canto una tale dipendenza e^ presente 
anche nel discriminatore MLE. 

Per quanto riguarda la stima sulla pendenza in fig. 
10.18 e^ riportato 1l^andamento ottenuto dal limite di 
Cramer-Rao, i risultati dell'analisi di cui alla (10.33), 
alcuni risultati della sua simulazione ed infine i limiti 
ammessi nel caso di ERS-1. 

Con questo tipo di elaboratore si e^ giunti ad un si- 
stema che non e^ molto discosto, da un punto di vista rea- 
lizzativo, da quello proposto e realizzato per il Seasat 
[11], [13]. in realta^ nel Seasat si opera con tecnica di 
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1 
Fig.10.18 - Stima di pendenza 
A limite di Cramer-Rao 
B analisi del sistema subottimo (eq.(10.33)) 
C limiti ammessi 
* risultati della simulazione 


[9v] 


d) inseguimento "early-late gate" (Seasat) 


La stima ha luogo con la formazione di un insieme di 
"gate" di elaborazione come rappresentato in fig.10.19. Per 
combinare le uscite dei campioni contigui delle f.d.o., sono 
formate delle triplette di "gate" di larghezza crescente. I 
"gate early" e "late" entreranno nell'elaboratore dell^al- 
tezza delle onde; in realta; la misura dell'altezza e^ ot- 
tenuta sottraendo i campioni nel "gate early" da quelli nel 
"late". 

Questo viene fatto per ogni tripletta e la combinazione 
che produce una differenza della ampiezza piu/ vicina ad un 
valore di riferimento, viene scelta come gate operativo di 
riferimento. 

Il gate centrale della tripletta scelta e^ sottratto da 
un segnale di riferimento, formato dal mediare tutta la for- 
ma d^onda, per generare l'errore di distanza. 

L'analisi teorica condotta in [11], senza tener conto 
di stima interallacciata (interactive estimation loop), ha 
portato a definire l'^andamento dell^accuratezza in distanza 
riportato in fig.10.20. 
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—100 —50 


Fig.10.19 - Formazione dei gate di elaborazione per Seasat 
[11]. 


Fig.10.20 - Andamento dell^errore in distanza 
A sistema MLE » 
b elaboratore subottimo (SMLE) 
C soluzione "tripletta di gate" (Seasat). 
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Dalle considerazioni di cui sopra appare immediato come 
la soluzione SMLE (B) sembra essere quella che consente pre- 
stazioni piu/ che^ sufficienti con basso costo computaziona- 
le. 


10.6. Cenni su una possibile tecnica di acquisizione 


La tecnica di acquisizione proposta fa riferimento alla 
acquisizione per il 955 dei casi in un tempo inferiore a 5 
sec. Essa fa riferimento ad un sistema che prevede un segna- 
le impulsato (ancora di 5 ui sec) non "chirped" e quindi la 
rivelazione viene fatta con stringimento di banda (circa 2 
MHz) e rivelatore di inviluppo secondo tecniche radar usua- 
lis 

Fissata la soglia T, per una Pg, di 1076, il primo 
superamento viene letto nella sua posizione temporale. In 
realta^ l'informazione di distanza (relativa alla emissione) 
viene estratta selezionando in tempo l^impulso di clock piu^ 
vicino all'istante di superamento; detto clock opera ad una 
frequenza di 20 MHz (1,750 nsec). 


Fig.10.21 - Schematizzazione della tecnica di acquisizione. 
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Ottenuto un superamento ("detezione") l^incertezza al- 
lora rimane nell^ambito di questi 50 nsec e viene ricercata 
una conferma dell'/acquisizione inviando il chirp normale e 
ricercando in ricezione una conferma con posizionamento del 
trigger di dechirping a salti di 50 nsec (ricerca su 20 
punti intorno all^istante di acquisizione). Per ogni punto 
converra^ avere a disposizione 200 msec per decidere l^ac- 
quisizione stessa (tempo massimo di acquisizione: 0,2 x 20 - 
4 sec). 

La. conferma dell^agganciamento avviene ad opera della 
presenza contemporanea del 

a) informazione AGC S/N » 10 dB 

b) avvenuto inseguimento in distanza entro circa 20 cm. 


10.7. Inseguimento su ghiaccio e relativa acquisizione 


In particolari condizioni operative come su ghiaccio 
sembra importante dover inseguire l'insieme della f.d.o. 
(anche il "decay" che ha luogo ad opera dell^antenna (v. 
fig.10.1, 10.2 e 10.3)) a scapito della risoluzione. 

Peraltro detta f.d.o. potra/ interessare zone sino a 
400-500 nsec. Allora converra^ allargare i filtri e posizio- 
narli su tutta la zona di interesse. Questo potra^ essere 
fatto diminuendo la pendenza del chirp di un fattore 4 o an- 
che 8; cio^ corrisponde ad un allargamento dei filtri. 

La scelta della nuova pendenza (corrispondente ad un 
nuovo chirp) e del guadagno di anello puo^ essere ottimizza- 
ta dopo aver:  . ; 

a) analizzato completamente le possibili zone di infor- 
mazioni, inerenti all'intera forma d^onda 

'b) individuata la significativita^ di un punto caratte- 
. ristico che potrebbe essere il baricentro della stessa 
f.d.o. 

Sulla base di queste considerazioni potrebbe essere op- 
portuno che il "loop" di inseguimento in "range" avvenga 
sulla base della selezione del baricentro. j 

Dal.punto di vista realizzativo naturalmente il proble- 
ma si presenta senza difficolta^, infatti si ritorna ai 
classici inseguimenti "early" - "late". 

Anche il sistema di acquisizione puo^ non differire da 
quello disposto per il mare nel paragrafo che precede. Pe- 
raltro la banda del loop potra essere scelta dopo aver con- 
siderato possibili schematizzazioni della evoluzione del se- 
gnale stesso. 


APPENDICE 1 


Limiti di Cramer-Rao 


Per richiamare il concetto di limite di Cramer-Rao nel 
caso di stima di un solo parametro, si supponga che il pro- 
blema di cui al par.10.5 sia relativo alla ricerca del solo 
parametro igC 95), note le (10.18) e (10.19). 

Si supponga inoltre si operi dapprima sulla sola k- 
esima realizzazione. 

Allora a V, converra/ associare un particolare valore 
di 95; che verra detto stima &, di o, e sara^ funzione di 
M stesso, per cui detto valore verra" meglio indicato con 
il simbolo à5,- &5(V,)- 

La condizione di polarizzazione nulla porta a scrivere: 


(A. 15 NE NE z 
Poiche^ d^altro lato vale 


ponendo 1a (A.2) nella (A.1) ed annullandone la derivata si 
ha: 


ble. E Ee 2 : 
uM c" [e WO PAN ME, uoc [A ?2) 3a; PO) dY,70 
La (4.3) puo* essere riscritta 
(A.4) [e PRODETCBIPATN) FOSLECISUIEUA - 


Quadrando le (A.4) ed applicando la diseguaglianza di 
Schwarz si ha il minimo errore in senso quadratico ossia 
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(4.5) E - 
us 
^ 2 1 2 
| l——————— Ó—À £ 
[M 9.) p(V, )dV, B ec 3 - 
— V V | C.R. 
a," i p(V, )dV,. | C-R 


Il segno di eguaglianza nella (A.5), corrisponde ad a- 
ver a disposizione uno stimatore di errore minimo (efficien- 
te), alla grandezza corrispondente viene dato il nome di li- 
mite di Cramer-Rao. 

Considerando poi il caso di N estrazioni indipendenti 
allora la (A.1) (e quanto segue) deve corrispondere alla 
stima dG»y e quindi in luogo della P) deve essere 
utilizzata la p(V) data dalla (10.18). 

Allora inserendo nella (A.5) p(V) in luogo di p(V,) si 
ha dopo opportuni sviluppi 


1 ENS 
3 N 
p(V, 2d V, C.R. 


2 
(A.6) a 2 


2N 3 
TET 


come era da attendersi. 

Nel caso di stima di diversi parametri l^analisi di cui 
Sopra puo^ essere facilmente estesa, imponendo l^annullamen- 
to della derivata della relazione corrispondente alla pola- 
rizzazione nulla dei singoli parametri, rispetto a tutti i 
parametri da stimare, per modo da minimizzare l'effetto del- 
la stima di un parametro su di un altro. 


APPENLICE 2 


Stimatore MLE 


L^ottenimento di una delle eguaglianze (10.30) (gli al- 
tri parametri saranno ipotizzati noti) consente di ottenere 


un valore stimato del parametro in oggetto secondo la 


e Made : «T us. - 
(A.7) 13 u E 08. D uris Piu 
, i jic,-o k,ji j j 


da gai 


(A.8) Gm oq P E. 


Sviluppando £(8,) in serie di Taylor si ha: 


m TET. me 
(A.9) E(n,) £(o4) T (e a4) IT 0 
da cui (con ipotesi ovvia): 
* XJ (V) EE] (V) 
à f(o,)-f(2,) f(a,)) 3a, PV. 3o, ^ PM. 
TUE Kn n e dM VUMeME CHINE IIEEEETSSNMME 
d d afe.) 3f(o,) E ?* eun 
——-— — —c- 3np() — fn pQ 
90 4 9a. 9o PI 
Allora E J E " 
ADAM Momo fa. d 
(A.11) n [Grp »G pas, [ca a) p(V)av 


^ 


e quindi 


9 
—1n p(Y)-0 


In realta^ il valore vero di 83 sara^ discosto di ec, 
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[5s ecol one 


(A.12) £ j - P ENGETS 
[2-1 pq 1? 


Si ha anche 


&dA)E mtu V)dV - 
(4.13), je, a )p QV 


A EX 
E» PQDPQDaY — m [ecoay 
mo meter Ern 2- E CENT zQ 
2 2 
9 E] 
—]An p(V) n p(V) 
9 
^4 904 


quindi si tratta di stima non polarizzata. 
Poiche^ inoltre 


9 9 1 9 
—Jn pv) 9 —— —w 3-7 PO T Vs» "TOU * 
l 9 9 2 l 9 
—AT $4 PV) T-[—1n p(V)] ^ — —5 (V) 
p(V) 2o 80 p(V) 3o; 
ed essendo 
3? 3? 
] «5 -pOnecat 277 (seper - o 
304 


la (A.12) diviene 


(A.14) g^ z i 


3. [|n pco |?b cav 
mr r9 PETS 


che coincide con la (A.6) dimostrando l^MLE essere uno sti- 
matore asintoticamente efficiente. 


APPENDICE 3 


Analisi della sensibilita/ del sistema di inseguimento in 
distanza con il discriminatore di cui in fig.10.11 


In fig.A.l e^ riportato il modello di fig.10.3 e la sua 
linearizzazione "ottima". 


Fig.A.l - Linearizzazione della f.d.o. di ingresso (fig. 
10.3). 


La valutazione dell'area C di fig.10.11 (1a pendenza 
della f.d.o. stimata si suppone eguale a quella di ingresso, 
ed in ogni caso poco influenza la caratteristica del discri- 
minatore) diventa una differenza fra segnale di ingresso e 
segnale di riferimento. L^errore nella lettura della distan- 
za e^ dovuto alla parte fluttuante e la sua varianza e^ data 
dalla (v. (10.13)): 


NC — XS d 
(A.15) [ acp pCV 2 dV - (Vi) 


per cui l'errore totale e^ dato dalla 


2 


(4.16) c^) (V EPA) 
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dove e^ stato introdotto anche il rumore a varianza P, (v. 
(10.14)) e si e^ posto (ric. il significato di 101 nelle 
(10.32) e (10.33)): 


per la (10.4). 

Per riportare questo errore di ampiezza in tempo, biso- 
gnera^ dividere la (A.16) per il quadrato della caratteri- 
stica del discriminatore (di cui in fig.10.11) che e^ possi- 
bile ottenere immediatamente dagli andamenti di fig.A.2, 
pensando di sommare i vari contributi in ampiezza per uno 
spostamento Tt. 


Fig.A.2 - Valutazione della caratteristica del discriminato- 
re di tempo. 


L^uscita del discriminatore vale infatti: 


o o o 
Kc Ko a Ko € 
(4.18) V —N. * T - 6 -N WA I e 
o E o  /a dt E M 101 ? 
In realta^ C e^ indipendente dal segnale in quanto 


Kc? e^ normalizzato dall^AGC e To e^ una costante. 


Pertanto l'errore nella stima della distanza (in m) di- 
viene nel suo valore quadratico: 


7 2 " z 2 
Nino D N,S?ID VPN 
(4.19) €, « ———,— * j 
(Kc^) (Kc?) 
2 2 


Toi T01 
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D^altro canto e^ possibile (approssimando la sommatoria 
con un integrale) scrivere 


D9- - jd 22 - (oo y. .& MV : Los esos 
N. 2 N. 01^ 01 
E zd 
o Oh /a 0.2 c3 0.20 
Kc?.2 1 2. tk y 1 l1"h. ix^» n 
p Zu. "p 3.2 5 BEN CEN NE EUM M NE 
Ng E o P2 3 3*1 & 
01 h UEGE 01 
o o 9n /, o *. o c 
$E E E LI A Loc A^ "RS wd" "Uu 
Pup Mcgepq y BI" 
E * Nue a 01 
01 3 
s Ul 


per cui la (A.19) diviene (per la (10.15)): 


[0] 
TR COME GIN T CET 
T'0t3 C E 


m 


La (A.20) giustifica i primi tre termini sotto radice 
della (10.32); il quarto termine e^ dovuto, come detto alla 
stima di "a" (AGC), mentre l'ultimo termine considera l^ope- 
razione di media su N impulsi (o sulla corrispondente banda 


filtrante. 


APPENDICE 4 


Caratteristica ed analisi della sensibilita' del sistema di 
inseguimento in pendenza. 


Per il modello linearizzato (v. fig.A.1) e per la 
(10.14) (v. (A.15) e (A.16)) si ha: 


^ ^ 


(A.21) Vh t EN E: Vm t Pu 
dove: 
o 
(A.22) hs» E€- 
Ng 


Allora dalla (10.31) nel caso in questione si ha (v. 
fig.10.12): 
Ní/2 "T 


(4.23) e; 7 Ah*2 ji 15b 


con ovvio significato dei simboli. 

Dalla (A.23) per poter disporre dell^errore in pendenza 
occorre dividere e, per Ng /4 (Ng verra^ stimato ovviamente 
dallo stesso "loop"). 

Il discriminatore di pendenza diviene allora determina- 
to dalla relazione: 

200, MÀ 


^ ^ 
j (y vu- i Wc Egd 


Zz ——————————— 
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Poiche^, d^altro lato (v.(A.22)) vale: 


NV /2 ^ Ní/2 i [9] [] v2 
Eu .Kc j zd 
p Wy "OQ o N'EoYus 
[9] [9] E E 
la (A.24) diviene 
aS 
yu V. 
-Nu/2 i o *- "m 
(A.25) th - 2 t N.- 
N./4 E 


dove Kc? e^ un valore costante pari al doppio della tensione 
di riferimento dell^AGC. 

Pertanto il discriminatore di pendenza diviene quello 
riportato in fig.A.3. 


Fig.A.3 - Schematizzazione del discriminatore di pendenza. 


Dalla stima di h si ottiene la stima di 9n dalla rela- 
zione (v. (A.22), (A.23) e (A.24)): 


Per quanto riguarda la sensibilita^ si ha (ric. campio- 
ni indipendenti) (v. (A.17), (A.25), (4.20), (4.19)): N 
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/.2 2 
*í Ant Kc? à 
(4.27) FORSS 2 - TM [3 - 
h N,/^ 01 Ko Ne 
S Us.0 
S J 9l B/L.l.l... 01 L.i.L 
9n c 3. a a h 3 a a 


(4.28) —2- 


€ 2 c? 
(A.29) h -—(C--—b*1)4 BÍ S4Li.l.L 
h CN 9n 3 a a 


e quindi la (10.33) operando anche il restringimento della 
banda. 
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ll. APPARATI E TECNICHE SPECIALI 


11.1. Introduzione 


Nelle pagine che seguono si vuole dare un cenno alle 
problematiche applicative che probabilmente condizioneranno 
la tecnologia degli anni 90 in campo radar. 

In realta^ gli sviluppi negli anni 80 dei sistemi radar 
ed i possibili settori applicativi fanno intravedere nuovi 
requisiti in termini operativi e di sistema nei radar di 
nuova generazione. 

In particolare converra' fare un cenno alle evoluzioni 
ed alle prevedibili sofisticazioni in termini ECM ed ECCit 
proprie delle problematiche militari, per intravedere i nuo- 
vi parametri operativi ed i conseguenti requisiti dei radar 
tattici e strategici. 

Infatti l'alta densita^ dei bersagli e la necessita" di 
rivelarli anche se hanno una bassissima cross-section (v. 
problematica "stealtn" [1]) e se operano con altissime velo- 
cita^ in ambiente fortemente influenzato da ECM, portano a 
ritenere che i nuovi sistemi debbano rispondere a partico- 
lari requisiti che facilmente comporteranno costi e comples- 
sita^ rilevanti. 

Le altissime velocita/ elaborative richieste per 1la 
sorveglianza dello spazio e la necessita/ di rivelazione ed 
inseguimento dei bersagli conducono a ritenere che i radar 
convenzionali a microonde multifascio si presenteranno no- 
tevolmente complicati e poco economici, pertanto prevedibil- 
mente saranno scarsamente applicabili e di non pratico in- 
teresse. 

Volendo identificare alcuni requisiti cui debbono sod- 
disfare i piu/ moderni radar negli anni 90 converra/ pensa- 
re: 

. a sistemi adattivi e flessibili per un vasto insieme 
di condizioni operative; adattivita' particolare per il po- 
sizionamento del fascio di ricerca nello spazio, normalmente 
su postazione aerea; 

. alla necessita/ di poter disporre di altissimi "data 
rate" per poter operare in ambienti densi di target e forte- 
mente influenzati da ECM. 
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11.2. La formazione digitale dei fasci 


Al fine di poter far fronte ai requisiti cui sopra, e^ 
stata introdotta la tecnologia di formazione digitale del 
fascio (Digital Beam Forming: DBF) che potra^ essere ope- 
rativa negli anni novanta [2]...[18]. 

La tecnologia DBF usa tecniche digitali per elaborare i 
segnali in ricezione, infatti un radar DBF usa un'antenna a 
schiera ("array"); i segnali RF vengono campionati nei vari 
punti dell^apertura dell^antenna, vengono rivelati separata- 
mente,convertiti in forma numerica con una frequenza di cam- 
pionamento dell^ordine dei MHz e quindi trasferiti in un e- 
laboratore ad altissima velocita^. 

In realta/ la struttura di un radar DBF (v. fig.11.1) 
e^ costituita da un insieme di moduli ciascuno dei quali as- 
somiglia al ricevitore di un radar classico: ricezione, am- 
plificazione e conversione in forma digitale sulle due com- 
ponenti (complesse) del segnale opportunamente adattato in 
dinamica; tipicamente il numero di bit andra^ da 6 a 12. 

L'elaborazione numerica dei vari segnali dei vari ele- 
menti dell^antenna consente la formazione di fasci multipli 
e simultanei, facilmente adattabili all'ambiente e quindi 
alle condizioni ECM. Tutto cio fa si che il radar DBF possa 
rivelare simultaneamente ed inseguire bersagli multipli in 
ambienti fortemente disturbati. Sara/ possibile ottenere ov- 
viamnente una elevata risoluzione, e con filosofie particola- 
ri, sara/ possibile disporre di fasci di antenna con carat- 
teristiche rilevanti in termini ad es. di lobi laterali e 
particolari andamenti (shaping). 

Inoltre la possibilita? di operare sia in modo monosta- 
tico che multistatico consentira^ di ampliare ulteriormente 
la flessibilita". 

Nel caso multistatico, il radar ricevera^ segnali emes- 
si da alcuni trasmettitori, piazzati in luoghi opportuni a 
posizioni note. Questo fatto consente una rilevante prote- 
zione in quanto non sara/ possibile identificare e quindi 
disturbare i ricevitori che divengono puramente passivi. 

Naturalmente l^uso di una molteplicita^ di trasmetti- 
tori assicura una operazione radar continua e su una larga 
zona, ma richiede un elaboratore complesso e non consente la 
mobilita^ e flessibilita^ dell^operazione monostatica. 

Peraltro i singoli moduli di ricezione e conversione 
A/D saranno localizzati, almeno concettualmente, dietro i 
singoli elementi di antenna (v. fig.11.1). Detti moduli do- 
vranno avere sufficiente dinamica in modo da consentire la 
rivelazione e la possibilita" di elaborazione adattiva. 
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— Segnali digitali 


Elaboratore "DBF'" 


— Segnali elaborati 


Fig.11.1 - Struttura di un radar DBF. 


Il cuore di un radar DBF e^ l^elaboratore che deve as- 

solvere a due principali funzioni: 

- generazione di fasci multipli 

. realizzazione di adattivita^ in modo da minimizzare l^ef- 
fetto dei segnali interferenti e rendere massima la ri- 
sposta sul particolare bersaglio in esame. 

Naturalmente per assolvere i requisiti di cui sopra e^ 
possibile operare con due filosofie particolari: 

» Secondo una prima metodologia potranno essere messe a 
punto diverse leggi di pesatura con cui formare, applicando 
architettura tipo "parallel processing", tanti fasci indi- 
pendenti ottimizzati per particolari requisiti; 

. una seconda metodologia consiste nel costituire con- 
temporaneamente una molteplicita^ di fasci con caratteristi- 
che analoghe (ric. FFT), in tal modo e^ possibile ottenere 
un minore costo computazionale a scapito della flessibilita^ 
possibile propria di un controllo adattivo delle risposte 
dei singoli fasci. 

I vari ritorni da un "array" potranno in realta^ essere 
descritti considerando la schematizzazione di fig.11.2 che 
conduce alla rappresentazione complessa in banda base 


: 4, 27d 
19, -jk E iE Jkv, 
(11.1) ers - EX e ^ aa? 


per l«kzN 
dove 
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N e^ il numero degli elementi costituenti l^array 

d la distanza fra due elementi dell'array che verra^ 
ipotizzata costante 

CP individua la direzione corrispondente allo m-esimo 


fronte d^onda piana 
Aa CÓ 9) individua l'ampiezza (fase) corrispondente allo m- 
simo fronte d^onda 


an e^ l'ampiezza complessa riferita all'elemento k-0 
dell^array (elemento fittizio) 
Ya e^ lo sfasamento elettrico fra elemento ed elemento 
lungo l^array (y ^- - 2c € sen 0 ) 
m À m 


Fig.11.2 - Schematizzazione relativa alla ricezione da un 
"array". 


Naturalmente nel considerare il segnale in ricezione po- 
tranno essere tenuti in conto M possibili fronti d^onda che 
interessano l'array in esame ed un rumore di tipo additivo, 
che potra^ essere supposto bianco, aleatorio ed ergodico: 


M M kv 
Q1.2) x(ü)- j e *wk- lae "t*wk) 
m-1 


m- 


c 
1 se 


k,m 
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La (11.2) potra riscriversi in termini vettoriali 


(11.3) X-B.*.actW 


—— 
Ss 


[^9 


ove zd 
e^ il vettore delle osservazioni 

e^ la matrice direzionale 

e^ il vettore del segnale nello spazio 
e^ il vettore del segnale ricevuto 

e^ il vettore rumore 


[z:| o | [os] »« 


La rappresentazione vettoriale (11.3) consente la ap- 
plicabilita^ di algoritmi, ormai usuali, di elaborazione ed 
estrazione di particolari informazioni. ] 

Il problema della stima della direzione di provenienza 
di un segnale puo^ essere peraltro condotto esaminando la 
ricezione in un particolare istante di tempo (stima istan- 
tanea) ed osservando lo sfasamento relativo ai vari elementi 
dell^array, naturalmente la stima in oggetto potra" essere 
- migliorata procedendo a medie nel tempo. 

In particolare i segnali in ricezione potranno essere 
correlati o meno tra di loro: esempio tipico di possibilita^ 
di una pluralita^ di segnali correlati avviene nel caso di 
riflessioni come nel "multipath". 

La conoscenza della direzione di provenienza di parti- 
colari segnali potra^ consentire anche la possibilita di 
porre dei massimi o dei nulli nelle relative direzioni, con- 
trollando gli sfasamenti dei singoli canali di ricezione (v. 
fig.11.3) ed eventualmente anche l^algoritmo di formazione 
del fascio. 


Fig.11.3 - Possibile schematizzazione di una formazione mul- 
tipla di fasci controllati. 
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Naturalmente nascera/ tutta una tematica corrispondente 
alla realizzazione degli sfasamenti (che potranno aver luogo 
anche in digitale), alla formazione dei fasci ed al relativo 
controllo con opportuni algoritmi. - 

Il problema centrale della formazione del fascio puo 
essere analizzato come un problema di riallineamento vetto- 
riale e quindi conduce alla definizione di uno spettro 
angolare (pensando alle metodologie.alla Fourier) 


" N -jkY 
(11.4) X^ ) xü)e 
k-zl 


Dalla (11.4) potra^ essere costruito il periodogramma 
[xcv)] su cui si dovra/ procedere alla ricerca del o dei 
massimi al fine di individuare una corretta stima di y e 
quindi della direzione di provenienza del o dei segnali. 

L^ottinizzazione in questione potra^ essere ottenuta, 
come detto, operando con sfasatori (definiti da y) variabili 
al fine di ricercare il massimo in questione oppure con una 
FFT, che consente una formazione contemporanea di piu^ fasci 
(come implicito nella (11.4)) e quindi la stima della dire- 
zione di provenienza del particolare segnale potra essere 
ottenuta ricercando l^uscita massima connessa al particolare 
filtro della FFT: ovviamente e^ anche immediato pensare ad 
una pluralita^ di segnali entranti. 

Naturalmente la risoluzione angolare che ne consegue e^ 
determinato da N ed il problema dei lobi laterali potra" es- 
sere controllato con particolari pesature sulle singole u- 
Scite dell'array. 

Ovviamente il vantaggio del metodo di Fourier cui sopra 
si e^ accennato, risiede nel fatto che 

. e^ non parametrico (in quanto il processo di ingresso 
non deve obbedire ad un particolare modello) 

. e^ affidabile 

. e^ di facile realizzabilita". 

Peraltro qualora si voglia aumentare la risoluzione 
(come nella problematica del multipath) sara^ necessario ri- 
correre (ove possibile) ad una modellizzazione e saranno ap- 
plicabili le metodologie di superrisoluzione) [5], [19]. 

Nelle pagine che seguono verranno affrontate le proble- 
matiche relative agli errori inerenti il canale fino al con- 
vertitore analogico-digitale, pensando ad una formazione dei 
fasci tipo FFT, verranno quindi esaminate le implicazioni 
sulla struttura stessa dei fasci, mentre si rimanda alla 
letteratura specializzata per una analisi dei vari algo- 
ritmi. 
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11.3. La conversione analogico-digitale (A/D) 


Considerando 1a classica metodologia di conversione 
analogico-digitale nelle due componenti video (J,Q) (v. x,y 
di fig.1.13) verranno ora presi in esame: 

. errori di ampiezza e di fase introdotti in radiofrequenza; 

. errori di mismatching (ampiezza e fase) dovuti ai phase 
detector; 

. non idealita^ dello stadio di conversione A/D; 

. influenza della banda non nulla del segnale. 

La fig.1ll.4 specializza il generico k-esimo canale di 
fig.ll.l considerando il ritardo specifico (v. (11.1)) ed i 
vari elementi limitatamente al processo di amplificazione e 
conversione A/D (infatti non e^ rappresentata la sezione RF 
ed IF). 


j.2nd 
"uk n sen6 
5 T. 
i up d ted 
2 2 


Fig.ll.4 - Schematizzazione del modulo di amplificazione e 
conversione analogico-digitale analizzata. 


Definito il segnale di ingresso complesso (su portante) 
tramite la 


jo t 

(11.5) s 7» s(t) »0O(t) e 

si ha immediatamente con ovvio significato dei simboli: 
jo (t * et 

(11.6) S. a(t * ü ? e 


dove kY/ug e^ il ritardo (rispetto all^elemento di 


741 


riferimento) con cui il fronte d^onda giunge sul k-esimo 
elemento, ipotizzando il segnale costituito da un solo 
fronte d^onda e valendo (v. (11.1)) 


2Td 
Y7 - —-sen 8 
À 


Converra^ osservare che a(t) nelle (11.5) e (11.6) puo* 
essere interpretato come segnale su cui e^ gia avvenuta la 
compressione ad opera di un filtro adattato e quindi solita- 
mente non presenta modulazione di fase. 

D^altro canto la descrizione analitica del comportamen- 
to dei "mixer" e filtri passa-basso di fig.11.4 puo^ essere 
fatta tramite le relazioni: 


J|7s,s*-ts*s 


k "E k 91 a(t) cos kY 


n 


(11.7) 


Qi "Ws s$ * sk S, * a(t) sen kY 


di immediata interpretazione (nell'ultimo passaggio si e^ 
considerato a(t) a banda stretta). Dalla (11.7) con rappre- 
sentazione complessa e operando il campionamento si ha 

jkv 
(11.8) xd n a(nT.) e 
che verra^ assunto come termine di riferimento (assenza di 
qualsiasi errore). 


Fig.11.5 - Modellizzazione degli errori inerenti il processo 
di conversione. 
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In fig.11.5 vengono poi definiti i singoli possibili 
errori per la generica k-esima catena di ricezione 
ay (D) errore di  sbilanciamento di guadagno (fase) della 
sezione a radio frequenza 


8k guadagno differenziale dei canali J e Q 
M Sbilanciamento di fase del riferimento 
T coefficiente che tiene conto dell^accoppiamento del 


(k-1)-esimo elemento con il k sotto esame. 
Con la dizione "A/D Reale" si e^ inteso comprendere i 
vari errori connessi al processo di conversione vero e pro- 
prio, che verra^ descritto nel seguito. 


a) Errori di sbilanciamento 


Ricordando la simbologia di cui nelle figg.11.4 1l 11.5, 
tenendo presente la (11.6) e (11.7) si ha facilmente: 


8 £ 
* k k k 
T at - (La 1-;eür-4^*u) 
(11.9) x B : 
Qc 7 a(t ES Q * s zSsen(ky "d z * 


[*] 


Trascurando gli errori del secondo ordine, ipotizzando 
gli errori di fase piccoli in modo da confondere il seno con 
l'arco e campionando il segnale in questione all'istante 
n.T. si ha: 

c 8 "Jj 
Jc(n) 7 a(nT, 4 xia 79 [cosky-(),, - gSsenkY] 


(11.10) 
Qc (n) 


8 € 
a(nT, ralibus z [senky* QU, * 4 5)cosky] 


Introducendo il vettore complesso 9i (v. (11.85), la 
(11.10) si puo riscrivere in forma compatta: 


(41.11) Oc(n) 7 Jr(n) * jQr(m) 7 a(aT, n gr a. 


" [: € m 
* a(nT, t EY) (ai * ju get e a(nT. T Er CE -j E e JkY 
o o 
D^altro canto considerando a(.) come inviluppo del se- 
gnale in ingresso (ipotizzando la presenza, nel caso di se- 
gnali codificati, del compressore a monte del campionatore) 
e^ possibile porre: 


743 


k Y. kY. 
(11.12) a(nT. t u *a(nT.) t ur &(nT.) 
nella ipotesi che ky/ug ;:Sia piccolo relativamente al 


tempo di salita o di discesa dell^impulso di ingresso. 


La (11.11) puo^ essere quindi riscritta, nelle solite 
ipotesi di trascurare gli errori del 2? ordine: 
(11.13) G(n) «a(nT.) eJ*Y 4 EY agp ) &JEY 4 
k e EN c 


* a(üT ), * 34) eJ E a(QT )(B, - je e JEY 


Il primo termine della (11.13) costituisce la parte u- 
tile del segnale (v. (11.8)) ed e^ l'unico termine presente 
in assenza di errori nel processo di elaborazione. Il secon- 
do termine tiene conto della larghezza di banda dell'impulso 
trasmesso, ed e^ determinato dalla variazione della posizio- 
ne dell'inviluppo del segnale utile durante il tempo di pro- 
pagazione relativo ai diversi elementi dell'array; esso da- 
ra^ un contributo tanto piu/ elevato quanto piu/ grande e^ 
la banda del segnale e quanto maggiore e^ la dimensione del- 
l'array e la escursione angolare sotto osservazione: usual- 
mente questo termine e^ ininfluente. I1 terzo e quarto ter- 
mine determinano l'effetto degli errori definiti in fig. 
11.5; 


b) Errori di conversione 


Il convertitore "reale" introduce fondamentalmente due 
tipi di errore: quello dovuto al fatto che il segnale digi- 
tale e^ ad un numero finito di bit (rumore di quantizzazio- 
ne) e quello dovuto al tempo di apertura non infinitesimo 
dei circuiti di campionamento e tenuta. Peraltro nel seguito 
non verra^ considerato l'effetto dovuto alla disuniformita^ 
dei passi di quantizzazione. 


b.1) Rumore di quantizzazione 


Ogni convertitore analogico-digitale puo essere de- 
Scritto tramite l'errore di quantizzazione che puo^ in prima 
approssimazione ritenersi "indipendente" dal segnale di in- 
gresso. 

E^ ben noto infatti come un errore di quantizzazione 
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possa essere in tale caso modellato da un rumóre a distri- 
buzione piatta nell'intervallo definito dal passo di quan- 
tizzazione q: 


Li g 
se) -l ves [ed cd 

(11.14) 
pesa -0 per |, » 3 


Alla considerazione di una modellizzazione quale quella 
definita dalla (11.14) si arriva facilmente considerando un 
escursione di segnale molto elevata rispetto al passo di 
quantizzazione. 

Dalla (11.14) si ha immediatamente che,il valore medio 
di e, e^ nullo mentre la sua varianza vale q^/2. 

Secondo questa semplice rappresentazione sara/ suffi- 
ciente aggiungere alla (11.8) (o meglio alla (11.13)) l^er- 
rore 


. £ -£ [5 
(11.15) J tj Q 
S q q 
dove £e; e tQ sono da ritenersi indipendenti e definibili 
q q 
tramite la (11.14). 

Considerando peraltro con maggiore attenzione il pro- 
cesso di conversione  converra^ ritenere il rumore di quan- 
tizzazione dipendente dal segnale stesso, come appare imme- 
diato dalla semplice schematizzazione riportata in fig.11.6. 


segnale di ingressc 


uscita dal convert. 


Fig.11.6 - Schematizzazione del processo di quantizzazione. 
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In [20] e^ riportato lo sviluppo in serie del segnale 
di uscita (v2 da un convertitore A/D per un ingresso (vi) 
di tipo sinusoidale: 


M 7-7 à cosUt 
(11.16) oo 
- * 
* ) a rk] cos[(2r*1)o t] 
r-o 
dove 
2 s; cpi a 
520p ^om E i 15,44 01810) 


Jor; Sono le funzioni di Bessel di prima specie. 


Naturalmente al complesso dei termini di cui nella v 
di (11.16) per r£0 e^ possibile attribuire il significato di 
errore di quantizzazione. 

Nel caso specifico il segnale di ingresso ai converti- 
tori (ipotizzati eguali), corrispondenti all'insieme dei ca- 
nali J dell'array, e^ costituito da un termine del tipo 
a*cosky (v. (11.7)), mentre a.senky costituira^ l'ingresso 
di convertitori dei canali Q, dove con a si e^ intesa l^am- 
piezza del segnale corrispondente ad un determinato istante 
di campionamento (a(nT,) di (11.13)). 

Nel considerare l'errore di quantizzazione viene fatta 
l'ipotesi (gia^ implicita nella (11.13)) che siano trascu- 
rati gli errori del secondo ordine. 

Considerando allora gli errori di quantizzazione, te- 
nuto presente le (11.16), per ingressi del tipo a:coskye 
a» senky si ha: 


aecosky Je - y 85rkl cos [(2rt1).ky] 
q r-o 
CLLe17:) co " 
ae«senky  €* Qi - p 85,5410 2? sen[(2rt*1)*ky] 


Introducendo il vettore complesso 9. ; come nelle 
(11.8) e (11.11), si ha quindi che il segnalé di uscita da 
un convertitore reale puo essere descritto dalla 

rf 
3 ier, Y (-1)* -3(2rHL)*ky 
(11.18) e, qQ) Á, gU P prr * 
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Peraltro il primo termine (con ai) della (11.18) 
costituisce il termine utile (o4 (n)) e a, rapportato ad a 
rappresenta un fattore di guadagno, mentre l'altro termine 
costituisce un termine di distorsione. 

In fig.ll.7a) e b) sono riportati i valori di aj,/a (o 
guadagno) ed il livello della terza armonica (a4/a) in 
funzione del livello del segnale utile riferito alla 
dinamica del convertitore 2P""'q nel caso particolare di un 
convertitore a 6 bit (n-6). 


20 log 23 
a 


Fig.11.7 - Livello della prima e terza armonica in uscita da 
un convertitore A/D [20]. 
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Man mano che nella fig.ll.7b) ci si sposta verso sini- 
stra il livello della terza armonica cresce, infatti tutto 
avviene come se il numero di bit diminuisse: ad ogni 6 dB 
sulle ascisse corrisponde l bit di conversione e circa 6 dB 
di variazione della terza armonica (nel suo valore massimo). 

Pertanto al requisito di un certo livello della terza 
armonica, cui corrispondera/ il livello di un "fascio spu- 
rio" come verra/ evidenziato nel seguito, e^ possibile ov- 
viamente in modo univoco associare un certo numero di bit; 
naturalmente converra/ attenersi cautelativamente all^anda- 
mento tratteggiato di fig.11.7b) ed al crescere del numero 
di bit si potra^ estrapolare l'andamento di fig.11.7b) a de- 
stra. 

In fig.11.8 e^ tracciato l'andamento corrispondente al- 
l'inviluppo relativo alla terza ed alla quinta armonica di- 
rettamente in funzione del numero di bit. In tratteggio nel- 
la stessa figura e^ riportata l'entita^ della indetermina- 
zione del guadagno (su scala espansa) sulla fondamentale. 


Sorel |. 


201og—— 


a eme armonica) 


E" 


-2 * e 


(quinta armonica) 


Lo ^.» 4 € 4 n 


Fig.11.8 - Andamento delle armoniche derivanti dal processo 
di quantizzazione in funzione del numero di bit. 
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Converra^ ora analizzare il contributo dovuto alla im- 
precisione nel 


b.2) Tempo di apertura 


Con tempo di apertura si intende il tempo che (dal- 
l'istante di comando) occorre all^"interruttore fisico" del 
circuito di campionamento e tenuta per essere operativo. 

In realta^ in tale tempo si individuano due contributi: 
il primo e^ costante per ogni dispositivo e viene chiamato 
"ritardo di apertura" (^a ), i1 secondo invece varia da cam- 
pionamento a campioname nto e viene chiamato "incertezza o 
jitter di apertura" (14 p?- Quindi e^ possibile scrivere: 


(11.19) T. cmGAS BW 
ap ap ap 

Ti e^ una variabile aleatoria con valore medio ^ a ; di- 
stPibuita intorno ad esso in modo simmetrico, in un inter- 
vallo definito dall^incertezza di apertura che a sua volta 
e^ una variabile aleatoria uniformemente distribuita da -ó a 
t6. . 

Inoltre anche ü (ossia il valore medio di T4 ) pur 
essendo costante per ogni dispositivo, puo^ variare jn una 
gamma di valori fornita dai "data sheets" del costruttore. 


Fig.11.9 - Modello equivalente di conversione affetta da 
incertezza di apertura. 


I due contributi verranno esaminati separatamente. Si 
supponga dapprima " 20; in questo caso (esplicitando solo 
l'errore determinato dalla incertezza di apertura) lo schema 
equivalente del convertitore e^ quello riportato in fig. 
11.9, dove con T, e T, si e^ inteso rappresentare il 
ritardo sul —!,- di ifgresso dovuto alla incertezza di 
apertura. I valori di T, e T, avranno allora una di- 
stribuzione piatta tra *tó e -6 come schematizzato in fig. 
11.10. 
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-6 *ó "ik? "qk 


Fig.11.10 - Densita^ di probabilita^ del jitter di càmpiona- 
mento. 


Ovviamente questo "jitter" produrra/ un errore nella 
determinazione del campione, l'errore massimo si avra^ in 
condizione di massima derivata del segnale d'ingresso. Quin- 
di se & e^ la pulsazione corrispondente alla frequenza mas- 
sima (banda B) del segnale video e se a e^ l'ampiezza della 
componente di pulsazione ( , assumendo un'approssimazione 
lineare (6«41/w) si ha: 

(11.20) €, - a:cosut - a*cosp(ttv) £t a 0 


Quindi tutto va come se al segnale d'ingresso venisse 
sommato un processo aleatorio con una gerarchia del primo 
ordine del tipo di quella schematizzata in fig.11.11. 


p(e,) 


-auó aoó » 


Fig.ll.ll - Densita^ di probabilita^ del segnale errore do- 
vuto alla "incertezza di apertura". 


Percio^ per il generico ricevitore si ha un contributo 
del rumore dovuto al jitter individuato dalla relazione 
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(11.21) Be ^ £40) *- 3 ET 


dove £j4 8 fQc Sono variabili aleatorie assunte indipendenti 


(k) 


a valor medio nullo e varianza, a?u^8?-(41?/3)a?828?. 

Se al contrario si suppone t, -0 e A £0 si puo^ model- 
lare il fenomeno con uno schema áci generé di quello ripor- 
tato in fig.11.12, avendo definito: 


x " Ro ndis Mata 

ko 2 
(11,23 

T z 


k & o1 7A. $909) 


dove &, 109 e A, 203) Sono i ritardi di apertura degli A/D 
del k-eSimo canale rispetto ad un riferimento temporale. 


J J 


k - € kA 
ko 
Q. QkA 


Fig.11.12 - Modello equivalente di conversione affetta da 
ritardo di apertura. 


Dalla schematizzazione di fig.11.12 e^ facile ottenere 
la relazione 


k k * 
daa RM tg X USETE TR 
(11.23) Tum 
LX dC E ab x" 
e quindi dalie (11.7) e (11.8): 
. i . 
jk Y k —-dikY 
(11.24) G,,. 7 0, —7 T, a(nT.) el a jg a(nT.)e J 
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Infine converra^ tenere anche in conto degli 
c) errori di accoppiamento 
fra i vari elementi dell'array. 


Dalla schematizzazione di fig.11.5 e^ possibile scrive- 
re immediatamente 


(11,25) en - n T 4 5 it 4 n[o, 19,44] 


dove nell^ultimo passaggio ci si e^ limitati a considerare 
accoppiamenti simmetrici, definiti dal valore n, con solo 
gli elementi adiacenti l'elemento dell^array preso in esame. 


d) Conclusioni 
Gli errori di cui nelle pagine che precedono (v.(11.8), 


(11.13), (11.18), (11.21), (11.24) e (11.25)) possono essere 
riassunti nella espressione: 


- : E —— * 
(11.26) Wr Ck t (a 39,9. 2 (8, j £ vui t 


A a eas JÉSY -j3ky 
E 0 T (a, a)*e t ae E 
[6] 
. bis 
 CNLLCORONL. 
di t NO Had 


dove 

SOT e^ il contributo utile (v. (11.8)) 

LEM sono definite in fig.1l.5 

qi, 7 -(d/c)sen 8 (rs CL1.1)) 

81, 84 sono funzioni del numero di bit n e 
definite in fig.11.8 

Sys 75 44 (Ot 3eo, (K) e^ dovuta all^"incertezza di apertu- 


ra" e ec et Sono variabili alea- 
torie, indipendenpi a, valoy gdto 
nullo e varianza oft«(4m /3)a^6*B* (B 
larghezza di banda del segnale di 
ingresso, 26 valore picco-picco del 
"jitter") 
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Tad" : sono definite nella (11.22) tramite 
il "ritardo di apertura" 
n coefficiente di  accoppiamento fra 


due elementi contigui dell^array. 


11.4. Effetto degli errori sul "fascio^ 


Per le considerazioni del par.11.2, tenendo presente la 
(11.1) e (11.4), il segnale complesso in ricezione 9k (per 
il momento ipotizzato privo di errori) verra elaborato dal 
DBF di cui in fig.11.4 secondo la relazione 


N sje sen 6 N 
1.2) $.[9)€ ] We À um EU. 
e ^ Ck k 
[9] k-1 - 


che fornisce il guadagno nella direzione angolare 9 avendo 
ottimizzato il fascio nella direzione 96* 
In altri termini posto, conformemente alla (11.8), 


ikv m rur WT i: 
(11.28) ur -ae -ae À 
la (11.27) diviene 
N jk(y-y.) N - jk? S (sene-sene ) 
(11.29) Xo (0 "a]je U -a lea 9 
[*] k-21 k-1 
da cui 
sen[m IS (sene-sen0 )] 
(11.30) IXg €] » lal Wenn PHP MIENNE 
[o] sen[- (uent-seng 5] 


che e^ riportata in fig.11.13. 

In altre parole al variare di 0 (angolazione del segnale 
incidente contenuta in gy) varia il guadagno (11.30) che poi 
in ultima analisi costituisce un guadagno di antenna. 

Converra^ notare che per piccoli valori di 0 e 60, (v. 894 
di fig.11.2) in ascissa di fig.11.13 puo essere riportato 
direttamente l'angolo 0 , che esiste una ripetitivita^ del 
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fascio a distanza A/d e che convenienti leggi di "pesatura" 
nella (11.27) possono ridurre il livello dei lobi laterali a 
scapito della larghezza del fascio; l^inserimento di dette 


leggi di pesatura non altera le. considerazioni che seguo- 
no. 


Ix, | 
—— Dom [ 


We OHNE 


sen6 


Fig.11.13 - Rappresentazione del "fascio" formato digital- 
mente. 


Inserendo ora nella (11.27) in luogo di 9x » l^espres- 
sione (11.26) che specializza il ritorno reale Cox? si 
hanno le varie distorsioni sul fascio. In realta' data la 
linearita^ contenuta nella (11.26) ogni distorsione potra^ 
essere considerata separatamente. 

Ogni errore funzione di k, come riportato in (11.26), 
verra^ modellato nel seguito in modo deterministico ed in 
particolare sinusoidale, in quanto un tale modello conduce 
ad una analisi conservativa (ric. teoria echi appaiati). Si 
supporra^ inoltre che la frequenza (in k) sia elevata, ossia 
piu! di un ciclo sia contenuto nella dimensione dell^"ar- 
ray". Estendere le considerazioni che seguono al caso di an- 
damenti del tipo ad es. parabolico e cubico si presenta ab- 
bastanza agevole. 

Nel seguito ogni termine di cui nella (11.26) verra a- 
nalizzato indipendentemente da ogni altro. 
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. (a,-a) eJkY e^ un termine che comporta la sola  varia- 


zione della scala delle ordinate della fig.11.13, pertanto 
si e^ in presenza di un termine di guadagno. 


e Oy, qualora EN si supponga indipendente da k,ci si 


riconduce al caso precedente. In ogni caso converra^ consi- 
derare ogni andamento di o, come funzione di k sviluppabile 
in serie di Fourier: 


j2rkCy —— -j2rkC, 


E 20 — 
(11.31) ua * e * 9 ,cos27kC, ^ Tt [e te ] 


con ovvio significato dei simboli. 


Inserendo allora il termine 4a,. 6 (v. (11.26) e 
(11.31)) nella (11.27) dopo semplici calcoli si hanno in u- 
scita tre termini: 


sen[r S (sen6-sen €] 


[7 
se sen [^ (seno-sen 05) 
a sen [1 S (sen9-seno 40,429] 
(11.32) UAE P LCS AUN EISE Uu o QUERI S dines 
z sen [IS (sen9-seno *C à] 
À o Gd 
Nd » T 
»1 sen[v' (sen6 senó, Cua) 1 
2 


Td » 
- p UAS 
sen I sen seno, C43] 


Il primo termine e^ simile alla (11.30) e quindi 06 
provoca unicamente una variazione di guadagno. Il secondo e 
terzo termine danno luogo a due risposte appaiate (ric. echi 
appaiati) o fasci spuri di livello pari a o,/2 e dislocati 
rispetto al fascio utile a distanza c, A/d in termini di 
sen0 (v. fig.11.13). I1 tutto e^ riportato in fig.11.14. 
Pertanto, dal requisito di voler limitare i ritorni fuori 
del fascio utile, e^ possibile ricavare immediatamente il 
"matching" di guadagno necessario fra i vari canali di cui 


Eirehlala 
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Analogo discorso puo essere riportato per il termine 


RERUMS 
considerando 
(11.33) un - LA * ul cos 2T " 


si hanno risposte spurie come le (11.32) di livello y1/2 e 
dislocate a C, X/d (v. ancora fig.ll.1l4). ; 


Fig.11.14 - Rappresentazione dell^effetto del termina REM 
(e jua) di cui nella (11.26). 


Il termine 
1 * i 
" 2 (RC de, 


* 
dovra^ ora essere analizzato. Ricordando che vale o,-a 
e J*Y e ipotizzando 


(11.34) 8 -z B T & cos 21 k C 8 
e 
CL1.35) n - ^ T e cos 27 k C, 
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inserendo le (11.34) e (11.35) nella (11.27) si hanno in 
corrispondenza dei termini analoghi ai (11.32) dove ovvia- 
mente in luogo di sen0 dovra^ leggersi -senO0. 

In altre parole il tutto si presenta come in fig.11.15 
dove m e^ messo in luogo di 8/2 (c,/2) e m in luogo di 81/2 
(e1/2) e C, rappresenta Cg(C,). 


Fig.11.15 - Schematizzazione del contributo del termine P 
tk e Tc 
Il termine 


.a,e ker 
dovuto alla quantizzazione puo essere analizzato immediata- 
mente inserendolo in luogo di O0, nella (11.27); ne viene 
ovviamente una relazione analoga alla (11.30) dove in luogo 
di seno deve essere posto - 1/3 sen9 . Il risultato che ne 
consegue e^ riportato in fig.11.16. 

Dal livello di a4 (v. fig.11.8) e^ possibile quindi 
determinare un minimo numero di bit richiesto nella 
conversione. 

Il termine 


. JkT 


puo. essere considerato determinato da particolari valori in 
un determinato istante di campionamento e quindi potra^ 
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essere riportato ad un termine relativo al segnale utile del 
tipo ancora sinusoidale che inserito in luogo di g, nella 
(11.27) da^ luogo a risposte spurie il cui livello puo^ es- 
sere valutato dalla deviazione standard (21/7/3)- B 6 (v. 
(11.21)) dove B e^ la larghezza di banda del segnale di in- 
gresso e $ e^ l'escursione di picco relativa alla "incertez- 
za di apertura". 


-j3ky. 


Fig.ll.16 - Effetto del termine a4 e 


Volendo considerare ora 


conformemente a quanto indicato nel paragrafo che precede, 
converra/ per una prima valutazione porre 


(11.36) 8, 7osa-B.el t" 

dove 

a e^ il livello di picco del segnale 

B e^ la larghezza di banda del segnale 

a e^ un fattore di forma che nel seguito verra' posto 


pari all^unita^. 
Procedendo allora con la stessa modellizzazione, gia^ 
piu/ volte utilizzata, si ha: 


(11.37) iro T T, Cos 27 k*C. 
da cui la nascita di due echi spuri come riportati in fig. 
11.14 dove in luogo di (4. va inserito u'B e Cy deve essere 
sostituito da C. . 

Analoga considerazione puo^ essere fatta per 
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T . 
v dA 
2 Kk 


per cui ponendo 


(11.38) Tk - T Tt T5 cos 2vkC 


si hanno dei lobi spuri come in fig. 11.15 dove in luogo di 
m deve essere posto (15/2)-B ed in luogo di m invece 
(15/2)-B. 

L^accoppiamento fra i vari elementi dell'array 


noo * og 


potra^ essere riscritto 


(11.39) . By ^k nc , (e Y 4 elY) 


Naturalmente dovra/ essere tenuto in debito conto il 
primo ed ultimo elemento dell^array. 

Inserendo la (11.39) nella (11.27) e tenendo conto an- 
che del termine utile si ha: 


N jk 7v) 
(11.40 Xy (9*2 Je * 
0,n k-1l 
jv N-1 jk(y-y) -jY N jkG-Y) 
tne e tne e 
k-1 k-2 


Sviluppando la (11.40) si ha 


X, 0) 
OLD j-——— [n 
a 
N N-1 
sen[^(y7v )] Y*y, sen[--(y-y 3] 
- dca MNCWSGU 2n cos( ) ECTEIIPUAUEIASETI 
sen[,(v7Y )] sen[,5(Y7Y )] 


L'effetto di m da una attenta analisi della (11.41) 
comporta sostanzialmente solo una degradazione della riso- 
luzione del lobo principale, che e^ minore di 17 per un 
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N-16, 8,70 ed n*.1 (-20 dB). 

Un andamento della degradazione della risoluzione in 
funzione di n e^ riportato in fig.11.17 ancora per 8 0 
(caso peggiore). 

A degradazioni ancora di questo tipo si arrivera con- 
siderando modellizzazioni dei fenomeni, di cui si e^ tratta- 
to, con componenti a bassa frequenza (tipo parabolica o cu- 
bica in luogo del sinusoidale di cui, ad es. in (11.31)) o 
aleatoria [21]. 


^p | Z 

1 

-L 
10 
ig * 

à n 
10 a 10 2 10 i 
Fig.11.17 - Degradazione percentuale della risoluzione in 


funzione din. 


Il contributo determinato dal ritardo di propagazione 


ky 
*Ab 9 
[*) 


potra essere valutato infine considerando la validita^ del- 
la (11.36) e la degradazione in termini di lobi laterali e 
risoluzione potra essere ottenuta procedendo alla integra- 
zione di cui nella (11.27) anche con metodi numerici. 

Dalle considerazioni formulate nelle pagine che prece- 
dono appare chiaro come possano essere proporzionati i vari 
canali che costituiscono il punto cruciale dell'intera cate- 
na ricevente, naturalmente alcune problematiche dovranno es- 
sere affrontate in relazione alle tecnologie implicate, di 
cui un rapido cenno viene formulato nel paragrafo che segue. 
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11.5. Errori di fase di tipo quadratico, cubico ed aleatorio 


Qualora gli errori di cui nel par.11.3 siano modellabi- 
li con andamenti quadratici e cubici, l^"eco" appaiato (nel- 
la approssimazione dí detto andamento con un termine sinu- 
soidale): diviene molto vicino alla risposta utile compor- 
tando non solo specifici effetti sui valoridi S.L. ed ISLR, 
ma anche un allargamento del fascio centrale (perdite di ri- 
soluzione). 

In particolare e^ possibile ricondurre globalmente gli 
errori di fase ad un termine del tipo: 
y 


(11.42) $(k) -» us per V-2,3 


x N-1 


per modo che $ max assume il significato di errore di fase 
massimo (ai bordi dell^"array") nel caso di errore di tipo 
quadratico (v-22) e cubico (V-3). 

Un tale termine di errore di fase si aggiunge additiva- 
mente agli esponenti della (11.29). Naturalmente sara^ ora 
possibile, calcolando la nuova sommatoria che ne nasce, va- 
lutarne l^effetto sul fascio; cio^ puo^ essere fatto consi- 
derando anche una conveniente legge di pesatura, al fine di 
ridurre i lobi laterali o il valore di ISLR. 

In figg.11.18211.20 sono riportati degli andamenti ot- 
tenuti per N-16, considerando come legge di pesatura cos 
rialzato ((3.51) per n-2) per tre valori del piedistallo k: 

s dI assenza di pesatura (pesatura uniforme) 

. k » .38 ottimizzata per ISLR (v. figg.3.12-3.10) 

k 2» .08 ottimizzata per S.L.(rete di Hamming). 
Converra notare che la degradazione sulla risoluzione 
per k-2.38 non e^ stata riportata in fig.11.20, peraltro in 
questo caso si hanno andamenti intermedi a quelli ivi ripor- 
tati. 

Dall'analisi degli andamenti di cui nelle figg.11.18, 
11.19 e 11.20 e^ possibile concludere: 

. a parita' di errori di fase massimo l'errore cubico 
(che implica una traslazione del picco centrale immediata- 
mente valutabile) comporta minori allargamenti rispetto a 
quello determinato da errori quadratici; 

. le maggiori perdite in S.L. dovute ad errori cubici 
crescono con l^uso delle leggi di pesatura; 

. l'errore quadratico puo essere determinante nella 
valutazione del ISLR. 
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Fig.11.18 - Andamento del rapporto picco lobi laterali al 
variare dell^errore di fase massimo: 
errore quadratico;  :--——————---- errore cubico 
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Fig.11.19 - Andamento del rapporto picco lobi integrati al 
variare dell'errore di fase massimo: 
errore quadratico; ^ --------—---—- errore cubico 
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Fig.11.20 - Andamento della degradazione percentuale dell^a- 
pertura del lobo principale per effetto di errori di fase 
massimo: 

errore quadratico; | ------------ errore cubico 


Per comprendere meglio l'effetto di errori di fase qua- 
dratici o cubici, nelle figure 11.21-11.24 sono riportati 
gli esempi di diagramma di radiazione relativi ad un array 
con N216 elementi e spaziatura tra gli elementi pari a A/2. 
In ogni figura e^ riportato il diagramma non affetto da un 
errore (tratto pieno) e il diagramma affetto da un errore 
massimo di 90? (linea tratto-punto). Le prime due figure si 
riferiscono ad un pesaggio uniforme, le altre due ad un pe- 
saggio di Hamming. Tutti i grafici sono rapportati al valore 
massimo nel caso ideale dato da N^. 

Si puo^ notare come l^errore cubico rende asimmetrico 
il diagramma di radiazione e produce una traslazione del 
. diagramma stesso. Sempre per quanto riguarda l'errore cu- 

' báco, nel caso pesato e^ evidente l^insorgere di lobi late- 
rali che degradano sensibilmente il valore di S.L.. I1 lobo 
principale invece, a parte la traslazione, non presenta mo- 
difiche di forma eccessive, se comparate con quelle intro- 
dotte da errori quadratici, il che spiega le minori perdite 
in risoluzione e ISLR. 


(gradi) 
-980 -68 -38 8 38 I^] EI^! 
Fig.11.21 - Diagramma di radiazione relativo ad un pesaggio 
uniforme 
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diagramma ideale 
— .—— . — diagramma affetto da errore di fase 


quadratico (errore massimo-909) " 


Fig.11.22 - Diagramma di radiazione relativo ad un pesaggio 


uniforme 
diagramma ideale 
—.-— . — diagramma affetto da errore di fase 


cubico (errore massimo-9 095. 
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Fig.11.23 - Diagramma di radiazione relativo al pesaggio di 
Hamming 
diagramma ideale 
——— o — diagramma affetto da errore di fase 
quadratico (errore massimo-909). 
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Fig.11.24 - Diagramma di radiazione relativo ad un pesaggio 
di Hamming 
diagramma ideale 
c ——— diagramma affetto da errore di fase 
cubico (errore massimo-909). 
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Converra/ osservare che le conclusioni di cui sopra e 
81i andamenti di cui nelle figg.11.19, 11.20 e 11.21 possono 
ritenersi sufficientemente signiticativi e validi e quindi 
adottabili in fase di progettazione preliminare anche qua- 
lora si voglia procedere ad una compressione di un "chirp" 
in un ricevitore affetto da distorsioni di fasi o anche nel- 
la compressione azimutale come avviene nei radar ad apertura 
sintetica. Naturalmente la validita^ specifica dei risultati 
di cui sopra risiede nella identificazione della (11.30) con 
la (3.38). 

Per quanto concerne un errore di fase di tipo aleatorio 
e^ possibile ricondursi alla analisi di cui a p.401 di [21], 
introducendo un rettangolo equivalente per determinare la 
risoluzione, ne viene allora un limite nella perdita di ri- 
soluzione in funzione del valore di picco dell'errore come 
riportato in fig.11.25. 


[6] 10 20 30 40 50 
(gradi) 


Fig.11.25 - Limite superiore nella perdita di risoluzione 
per un errore di fase aleatorio con valore di picco $5. 


In conclusione una volta stabiliti i requisiti di si- 
stema in termini di perdita di risoluzione angolare, S.L. e 
ISLR, una volta determinate le varie possibili distribuzioni 
degli errori lungo l/array e^ possibile definire le specifi- 
che delle varie parti in termini di "matching", di guadagno 
e di fase, dei vari moduli e di jitter nella temporizzazio- 
ne. 


D 
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11.6. Tecnologie implicate nel DBF 


Il DBF e^ stato adottato negli ultimi anni nei sonar, 
mentre i requisiti cui si e^ fatto cenno di 


. alto data rate 
. complessita^ degli algoritmi 
. altissima velocita^ di elaborazione 


ne hanno sconsigliato l^uso in campo radar negli anni passa- 
ti. 

In realta^ in linea di principio e^ possibile identifi- 
care tre tecnologie emergenti come elementi critici per lo 
sviluppo dei DBF per i futuri sistemi radar: 


. Arseniuro di Gallio per i circuiti integrati monoli- 
tici dei ricevitori; 

». VLSI (Very Large Scale Integrated circuits) e VHSIC 
(Very High Speed Integrated Circuits) per'realizzare disposi- 
tivi con l'altissimo grado di integrazione, bassissima po- 
tenza ed altissima velocita^ come richiesto nel DBF; 

. Fibre ottiche che potranno consentire,per la loro in- 
trinseca larghissima larghezza di banda, di porre in linea 
la molteplicita^ dei segnali come indispensabile per un DBF, 
consentendo la pratica realizzabilita^ dell'insieme, in ter- 
mini di interconnessioni, volumi... 


A fianco di queste tecnologie emergenti in realta^ nuo- 
ve filosofie di studio dovranno essere mese a punto in ter- 
mini: 


. tecniche e metodologie di progettazione 
. per le antenne 
. per i ricevitori RF-digitali 
. analisi e realizzazione di architetture per gli ela- 
boratori digitali ("parallel processing") 
. algoritmi particolari compatibili con gli elaboratori 
ad altissima velocita^ 
. per la formazione di fasci multipli 
. per l'elaborazione adattiva dei segnali 
. per la rivelazione e l'inseguimento 
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11.7. I radar a bassa probabilita^ di intercettazione (LPI) 


Una speciale considerazione per i potenziali sviluppi 
nel prossimo decennio merita il problema della bassa proba- 
bilita^ di intercettazione (Low Probability of Intercept: 
LPI), che e^ un problema estremamente sentito in applicazio- 
ni militari. 

Un ricevitore intercettore usa spesso la tecnica di ri- 
velazione diretta (cristal video) con una larghezza di banda 
tale da catturare tutte le frequenze di radar di interesse. 

La perdita del diodo rivelatore e la sua conseguente 
scarsa sensibilita^ (sensibilita' tangenziale dell^ordine 
7-55 dB. per 1 MHz di larghezza di banda (B): S-k//B) im- 
plicano che un radar che impieghi un ricevitore ad alta sen- 
sibilita^ e qualche tecnica di elaborazione (ad es. integra- 
zione coerente degli impulsi) possa avere una scarsa proba- 
bilita^ di essere intercettato. 

Peraltro oggi si tende ad usare, come intercettori, ri- 
cevitori sempre piu/ sofisticati a basso rumore che fanno 
tesoro dei progressi della tecnologia a microonde e delle 
possibili metodologie di elaborazione digitale in partico- 
lare 


. metodologie a scansione 
. ricevitori canalizzati a frequenza intermedia 


In particolare l^ottica integrata consente la realizza- 
zione di analizzatori di spettro che consentono una rilevan- 
te canalizzazione su una larghezza spettrale dell^ordine del 
GHz. 

Potendo un ricevitore intercettore oggi adattare le 
proprie caratteristiche di ricezione ed elaborazione al 
radar da intercettare, il problema di un progettista radar 
si pone nello scegliere forme d^onda e pattern d'antenna 
ottimizzati al fine di minimizzare la probabilita' di inter- 
cettazione. 

La prima forma d^onda cui conviene far riferimento e^ 
senza dubbio il segnale di tipo sinusoidale continuo (CW) 
che consente, per un certo livello di potenza trasmessa, di 
inviare la massima energia sul bersaglio in esame. 

Naturalmente qualora si vogliano distinguere bersagli a 
diverse distanze occorrera^ operare una codificazione con 


. modulazione di frequenza (FM) 
. modulazione di rumore (noise modulation) 
. modulazione con tecniche digitali pseudo-random 
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Una particolare tecnica di elaborazione sul ricevitore- 
che poi costituisce un filtro adattato consente di estrarre 
le richieste informazioni dal bersaglio. 

Con i segnali CW la piu^ seria limitazione (ben nota) 
che ne nasce e^ l^accoppiamento diretto fra trasmettitore e 
ricevitore poiche^ operano contemporaneamente. 

Naturalmente questo accoppiamento (di cui gia^ si e^ 
trattato) puo^ essere limitato (fino ad un ordine di gran- 
dezza di 70-80 dB) separando il ricevitore dal trasmettito- 
re, anche se echi ad es. di clutter (che si presenta di ri- 
levanti dimensioni) possono mascherare completamente il se- 
gnale utile. 

Se questo segnale proviene da un bersaglio in movimento 
allora e^ possibile sfruttare la corrispondente frequenza 
doppler per separare il trasmettitore dal ricevitore, in al- 
tri termini il ricevitore lavora su una frequenza diversa 
rispetto a quella del trasmettitore. In questo caso peraltro 
il segnale dovra^ essere comparato con il livello di rumore 
che naturalmente e^ anche sempre presente nella generazione 
di una forma d^onda, infatti un qualsiasi oscillatore di ti- 
po sinusoidale generera^ anche del rumore nella zona conti- 
gua in frequenza a quella voluta ed il livello dipendera^ 
dallo scostamento in frequenza. Ad una distanza di 1 MHz 
dalla frequenza centrale tipicamente e^ possibile avere un 
livello di rumore 80-90 dB sotto la portante se misurato su 
una banda di 1 kHz. In conclusione per bersagli mobili e^ 
possibile ritenere che le caratteristiche del radar CW di- 
pendono fortemente dalla purezza spettrale del trasmettito- 
re. 

L'impiego di segnali CW modulati (ad es. in frequenza) 
consente anche di sfruttare le singole disposizioni in di- 
stanza dei singoli bersagli o zone di riflettivita^, natu- 
ralmente anche questa separazione e^ limitata dai livelli 
dei lobi laterali inerenti la funzione di correlazione (che 
puo essere rivista come segnale di uscita del filtro adat- 
tato), che in qualche modo determina l^accoppiamento di ber- 
sagli in distanza. 

In ogni caso quindi per ottenere radar ad alta sensibi- 
lita^ (quindi portate superiori a qualche decina di km), 
conviene rendere inoperativo il trasmettitore nella fase di 
ricezione e quindi conviene operare con radar ad impulsi. 

Il requisito fondamentale di poter disporre di un alto 
livello di energia sul bersaglio insieme ad un^alta risolu- 
zione, puo/ essere ottenuto con lunghi impulsi che vengono 
correlati attraverso filtri adattati in ricezione, operando 
quindi una compressione. 

Esistera^ pertanto una distanza al di sotto della quale 
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il radar sara! praticamente inoperativo, questa distanza e^ 
determinata dalla lunghezza dell^impulso non compresso (1), 
mentre naturalmente le dimensioni dell^impulso compresso (6) 
determinano la risoluzione in distanza. 

Il requisito sulla minima distanza da voler esaminare 
vincola il massimo valore di v, ad es. l1 msec corrisponde a 
150 km che puo^ essere utilizzato praticamente solo nelle 
applicazioni spaziali. Naturalmente potranno essere usate 
diverse forme d^onda per le varie distanze. 

Al di la^ del puro problema di risoluzione in distanza, 
considerando il caso che la portata radar sia limitata dal 
jammer (inteso come rumore) piuttosto che dal rumore del ri- 
cevitore, e^ possibile dimostrare che la portata stessa cre- 
Sce con la radice quarta della larghezza di banda del jam- 
mer. Pertanto oltre che ottimizzare il radar dal punto di 
vista selettivita^ spaziale e riduzione lobi laterali (pro- 
blemi generalmente limitati da motivazioni di costo e ingom- 
bro), converra^ esaminare l^uso di larghe bande. 

D'altra parte operare con $molto piccolo (3 me 20 nsec) 
implica un grosso costo computazionale (bastera^ pensare al- 
la corrispondente frequenza di campionamento ed al numero di 
celle in distanza) ed il problema dell^elaborazione si com- 
plica se durante 1 o anche néll'intervallo di interrogazione 
(PRF) il bersaglio cambia di| cella in distanza. Pensando ad 
es. ad un aereo che voli a 600 m/sec, in l1 msec verra inte- 
ressato uno spazio dell^ordine di 0.6 m. Pertanto scendere 
sotto una decina di nsec e^ sempre un notevole problema. 

Dalle considerazioni di cui sopra nasce un limite per 
il rapporto di compressione (o prodotto tempo-larghezza di 
banda, con ovvio significato dei simboli: 5 -1/B): 


E 
ó 


che pertanto difficilmente potra! superare l'ordine di 
grandezza 10 410". 

Converra^ fare un cenno anche al fatto che una limita- 
zione della larghezza di banda e^ dovuta al bersaglio, in- 
fatti sia la cross-section sia il baricentro corrispondente 
variano con la frequenza, pertanto e^ da ritenere non effi- 
ciente operare con B maggiori di qualche centinaio di MHz. 

Pertanto, in conclusione, e^ da ritenere che i problemi 
fondamentali inerenti la progettazione di radar  LPI 
risiedono nella scelta 


zT*'B 


. delle forme d/onda in trasmissione 
. nelle frequenze di ripetizione e trasmissione 
. nelle logiche di agilita^. 
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Si e^ accennato ai problemi inerenti la necessita di 
disporre di larghe bande in trasmissione e sulle prospettive 
future. La limitazione essenziale risiede oggi non tanto nel 
generare i segnali a banda larga in quanto esistono antenne 
e TWT o amplificatori a stato solido che possono operare con 
segnali dell^ordine del GHz, quanto nelle metodologie e tec- 
nologie di elaborazione. 

In merito a questo problema converra/ ricordare che 
l^elaborazione radar potra^ essere differita anche se il 
rate delle informazioni deve rimanere lo stesso, peraltro 
tempi dell^ordine della PRF ed in ogni caso dell^ordine del 
msec devono essere intesi come limiti superiori. 

Globalmente e^ possibile ritenere che la tecnologia e^ 
compatibile oggi con le esigenze attuali e che particolari 
algoritmi di elaborazione ed eventualmente metodologie di 
elaborazione ottica potranno consentire un guadagno di ela- 
borazione sul segnale (corrispondente al vB) superiore a 10 

nei prossimi anni. 
É Con quanto riportato nelle pagine che precedono si e^ 
voluto unicamente individuare alcune aree che prevedibil- 
mente avranno un consistente sviluppo nei prossimi anni. Ov- 
viamente non si e^ inteso coprire tutte le tematiche possi- 
bili, ma solo dare un cenno alle problematiche che si riten- 
gono di interesse specifico anche per le implicazioni sulla 
sistemistica generale e sulla tecnologia degli anni duemila. 
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Hold-in 


Improvement factor 
- banco di filtri 
- elaboratore doppler 
—- MID 
. - ottimo 
Impulsi nel fascio 
Incidenza - angolo di 
Inseguimento angolare 
Integrated Side Lobe Ratio 
Integratori 
—- binari 
Integrazione coerente e non coerente 
Ipergeometrica - funzione 
ISAR 


Jammer 
Kalman 


Late-gate 
Levinson-Durbin - algoritmo 
Limitazione dura 
Lobi laterali 
- integrati 
Lognormale - d.d.p. 
Lock-in 
LOG-FTC 
Look 
LPI 


MA 

MCM 

Memoria corner - turning 
Migrazione in distanza 
Millimetriche - onde 

Mixer 

Modello a IF - non gaussiano 
Modello - K 


— AR-ARMA-MA 
Modulazione 
Momenti —- stimatori di 


Monopulse 
- di aupiezza 
- di fase 


270 
593 


299-389-402 
404 


323-331-391-395 
273-512 
676 


34 
543 


507-719 
438-451 
270-295 
153-162-398 
156 

116 

592-596 

258 

626-637 

767 


427 
411 
464 
616-649 
81 
43 
371 
369 
427-432 
578 
283 
24-562 
564 
546 


Moving target detector (MTD) 
Moving window 

MTI 

Multipath 

Multistatico 


Neyman-Pearson - criterio di 
Nodding 

Non linearita^ 

NOR 

Normale contaminata d.d.p. 
Numero di impulsi nel fascio 


Omodina 
Ottiche - fibre 


PAMTI 

Parametrica - stima non 
Pencil 

Perdite 


Perdite - in ambiente non gaussiano 


Perdite in IF 


Perdite per integrazione non coerente 


Pesatura 

Picco - lobi laterali 

PLL 

Polarizzazione 

Portata 

Potenza di picco 

PPI 

Previsione - equaz. di 

PRF 

Probabilita^ di 
- rivelazione 
— falso allarme 

Profondita^ di campo 

Pull-in 


Quantizzazioue 


Ranghi - tecnica dei 
Rapporto di compressione 
Rapporto di ellitticita^ 
: Rapporto S/N ottimo 
Rayleigh d.d.p. 

Rice d.d.p. 


777 


397 
346 
37-293-418 
34-77-82-560-568 
7135 


60-200 
40 

270 

228 

117 
38 


53 
766 


433 

206 
25-277 
62-277-221-250-256 

245-251-256-375-380 

423 

331 

152-400 

155-168-761 

568-583 

104-108-281-609 
24-29-71 


544 
24-170-397-639 


61 

61 
672-684 
593-715 


743 


253 
112-149-160-769 
108 

68 

55-116-220 

58 


778 


Riflettivita^ 
- superficiale 
— volumetrica 
Risoluzione 
- azimutale 


- in distanza 

- in velocita^ 

— radiometrica 

- spaziale 
Rivelatore coerente 
Rivelatore quadratico 
Rivelazione dopo integrazione 
Rumore 
Rumore - banda di 


SAR 

Sbiancamento 

Scansione conica 

Schwartz - diseguaglianza 
Segnali - elaborazione di 
Scintillazione 

Sezione d^urto 
Sintetizzatore 

Skewness - coefficiente di 
Speckle 

Spotlight 

.Stagger 

STALO 

STC 

Stima - algoritmi di 


Stima correlazione 
Stimatori 

Subclutter visibility 
Superclutter - visibility 
Swath 

Sweep 

Swerling - modelli di 


Target 
Taylor - funzione di 
Temperatura di rumore del ricevitore 
Time on target 
Track-While-Scan 
Traliccio 
- normalizzato 
Transitori 


98 
99-107 


613-663-669 
29-126-629-660-670 

126 

627 

610-623 
73 

237 

333 

131-557 

289 


26-608-618 
390-446-465 
25-489 


174-257 
384-543-431-460-543- 
709 

421-457-467 

283-725 


94-257-333 


27 
154 
72 
38-198 
543 
452 
476 
588 


Velocita^ cieche 
Verosimiglianza - criterio di 
Vettori dei pesi ottimi 
Video - integrazione 


Weibull d.d.p. 
Wiener - filtraggio alla 
Woodward - funzione di 


296-314-395 
129-200-710 
416 
335 


116-219 
433 
134 


779 
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